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1.1 Problemstellung
Die Entwicklung von Servosystemen im Bereich ho¨chster Genauigkeit und Dynamik ist an
einem Punkt angelangt, an dem mit Standardlo¨sungen der Antriebstechnik keine weite-
re Verbesserung mehr erzielt werden kann. Immer ho¨here Anforderungen an Servosysteme
verlangen nach neuen Lo¨sungskonzepten, die insbesondere auch Anpassungen von Standard-
hardware beinhalten ko¨nnen.
Aus den Entwicklungen der letzten Jahre im Bereich der Servotechnik ko¨nnen diverse Trends
abgeleitet werden. Zum einen wird versucht die Genauigkeit der Zustandsgro¨ßenerfassung
durch eine bessere Sensorik und A/D-Wandler sowie U¨berabtastung der Messgro¨ßen zu er-
ho¨hen. Damit derartige Verfahren im Regelkreis einsetzbar bleiben, muss hierbei auf eine
mo¨glichst verzo¨gerungsarme Auswertung der Zustandsgro¨ßen geachtet werden. Zum anderen
wird durch eine Steigerung der Schaltfrequenz des Umrichters die Dynamik der Servorege-
lung verbessert. Dieses Vorgehen stellt hohe Anforderungen an die Leistungselektronik und,
durch den schnelleren Regeltakt, auch an die verwendeten Prozessoren.
Aber auch die eigentlichen Maschinen unterliegen einem stetigen Entwicklungsprozess. So
werden beispielsweise sto¨rende Rastmomente durch den Einsatz von Finite-Elemente-Metho-
den bereits im Entwurf reduziert. Ha¨ufig kann dann auf eine Vorsteuerung dieser Effekte
verzichtet werden.
Alle diese heute bereits eingesetzten Verfahren sind teils mit betra¨chtlichen Kosten oder Auf-
wand behaftet und der Nutzen einer einzelnen Maßnahme auf das Gesamtsystem ist schwer
abscha¨tzbar. Beispielsweise ko¨nnen unberu¨cksichtigte Verzo¨gerungszeiten und Nichtlinea-
rita¨ten der Sensorik die Leistungsfa¨higkeit einer Servoregelung drastisch reduzieren. Oder
aber der Einsatz von U¨berabtastung mit anschließender Filterung der Sensorsignale fu¨hrt
aufgrund der eingebrachten Verzo¨gerungszeiten zu einem starken Dynamikverlust.
Es besteht also die Notwendigkeit, derzeitige und auch zuku¨nftige Verfahren und Technologi-
en, die in der Servotechnik eingesetzt werden sollen, hinsichtlich ihrer Kerneigenschaften zu
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untersuchen. So ko¨nnen im Vorfeld teure Prototypen zum Testen diverser Hard- und Soft-
wareanpassungen verhindert werden. Das Resultat ist ein Systementwurf, welcher auf die
jeweiligen Anforderungen zugeschnitten ist.
1.2 Stand der Technik
Die Grundvoraussetzung fu¨r eine leistungsstarke Regelung ist nicht alleine durch ein exaktes
Modell der Regelstrecke gegeben. Die Fa¨higkeit einer Servoregelung Sto¨rungen zu da¨mpfen
verlangt nach einer mo¨glichst hohen Kleinsignaldynamik. Als innerstem Regelkreis kommt
der Stromregelung hierbei eine entscheidende Bedeutung zu. Zur Verbesserung der dynami-
schen Eigenschaften der Stromregelung kommen diverse Verfahren zum Einsatz [49].
In [71] wird eine Implementierung des Stromreglers nach dem Dead-Beat Verfahren vorge-
stellt. Die grundsa¨tzliche Idee hierbei ist es, der Regelstrecke ein zuvor spezifiziertes Ein-
schwingverhalten durch ein Modell aufzupra¨gen. Der Vorteil liegt in der einfachen Realisier-
barkeit ohne Anpassungen der Hardware. Ein entscheidender Nachteil ist, dass ein exaktes
Modell der Regelstrecke, inklusive aller relevanten Nichtlinearita¨ten, beno¨tigt wird.
Alternativ lassen sich hochdynamische Stromregler auch durch schaltende 2-Punkt Glieder
realisieren [48]. Derartige Verfahren finden allerdings in der Servoantriebstechnik, aufgrund
ihrer Eigenschaft niederfrequente Momentenoberschwingungen zu erzeugen, kaum Verwen-
dung.
In den meisten ka¨uflich erha¨ltlichen Produkten werden konventionelle rotororientierte PI-
Stromregler verwendet [59][75]. Der Vorteil dieser Reglerstruktur liegt in der einfachen Pa-
rametrierung und Robustheit. Dennoch ist ein entscheidender Nachteil die vergleichsweise
niedrige Bandbreite. Dieser Umstand wird in [74] aufgegriffen und eine alternative Implemen-
tierung des Stromreglers vorgestellt. Das hier dargestellte Verfahren beruht auf der Kompen-
sation des durch die Rechenzeit der Stromregler hervorgerufenen Phasenabfalls durch einen
Smith-Pra¨diktor. Das Resultat ist eine dynamischere Stromregelung, die allerdings wiederum
auf ein genaues Modell der Strecke angewiesen ist.
Die u¨berlagerte Regelung der mechanischen Zustandsgro¨ßen kann, wie zuvor die Stromrege-
lung, durch unterschiedliche Reglerstrukturen realisiert werden. Angefangen bei der klassi-
schen Kaskadenregelung [59][62][76], u¨ber die Zustandsregelung [25][45], bis hin zu robusten
Verfahren [81]. Ebenso sind auch Kombinationen untereinander mo¨glich. Wegen ihrer großen
Verbreitung, der einfachen Auslegungsverfahren und der guten Begrenzbarkeit wird u¨blicher-
weise der Ansatz der klassischen Kaskadenregelung in Industrieanwendungen verwendet.
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Um den Anforderungen einer sehr dynamisch eingestellten Servoregelung gerecht zu werden,
mu¨ssen die Zustandsgro¨ßen der Antriebsregelung sehr genau erfasst werden. Insbesondere
Rauschen auf dem Winkelistwert fu¨hrt bei hochdynamischen Regelkreisen zu sto¨renden Ge-
ra¨uschen des Antriebs und Abweichungen vom eingestellten Sollwert. Prinzipiell finden drei
Ansa¨tze Anwendung, um Rauschen auf dem Winkel und der hieraus abgeleiteten Geschwin-
digkeit zu unterdru¨cken.
Erstens kann das Signal durch digitale Filterung von sto¨renden Frequenzkomponenten befreit
werden [4]. Hierbei tritt unweigerlich eine Reduktion der Bandbreite der Regelkreise auf.
Zweitens lassen sich der Winkel und dessen Ableitung elegant durch Beobachter gla¨tten
[4][5][57]. Hierdurch la¨sst sich die Kreisversta¨rkung der Reglerkaskaden aufgrund der Verzo¨-
gerungsfreiheit des beobachteten Signals um Gro¨ßenordnungen steigern. Die einzigen Nach-
teile sind, dass ein Modell der Antriebsregelstrecke beno¨tigt wird und dass Sto¨rungen, a¨hnlich
wie bei reinen Filtern, langsamer nachgefu¨hrt werden.
Der dritte Ansatz zur Rauschreduktion ist die Filterung des Winkelsignals in einem u¨berla-
gerten Zeitrahmen [52][58][72]. Durch Abtastung des Messsignals mit einer deutlich ho¨heren
Taktrate als dem Reglertakt, verteilt sich die Rauschleistung in einem gro¨ßeren Frequenzbe-
reich. Das Rauschsignal wird quasi gestreckt. Durch einen Filter mit hoher Grenzfrequenz
und entsprechend niedriger Laufzeit, kann so das Signal von Rauschen befreit werden.
Abgesehen von der Dynamik der Regelung und stochastischen Abweichungen der Sensorsi-
gnale existiert eine Reihe von systematischen Fehlerquellen in einer Servoregelstrecke. Diese
ko¨nnen eine hohe Relevanz fu¨r die maximal erzielbare Gleichlaufgu¨te haben. Die wichtigsten
hierbei sind Enkodernichtidealita¨ten, Rastmomente und Momentenoberschwingungen der
Servomaschine.
Nichtidealita¨ten des Enkoders treten in Form von verzerrten Spursignalen auf. Entsprechend
entstehen umdrehungssynchrone Fehler auf dem Winkelsignal, die im Besonderen bei der Er-
mittlung der Geschwindigkeit zu signifikanten Sto¨rkomponenten fu¨hren. Zur Unterdru¨ckung
dieser Sto¨rungen existieren online-Kompensationsverfahren [16], systematische Verfahren [58]
oder schlicht die Mo¨glichkeit, die Fehler mittels einer Tabelle zu unterdru¨cken.
Das Rastmoment ist ein winkelabha¨ngiges Sto¨rmoment, welches bei permanenterregten Syn-
chronmaschinen auftritt [41][83]. Die Ursache von Rastmomenten ist die magnetische An-
ziehung zwischen den Magneten im Rotor und den Nuten des Stators. Im langsamen Dreh-
zahlbereich werden derartige Sto¨rungen gut ausgeregelt. Im ho¨heren Drehzahlbereich findet
ha¨ufig eine tabellengestu¨tzte Kompensation statt.
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Die Momentenoberschwingungen beruhen auf der Abweichungen der magnetischen Flu¨sse
und der Strombela¨ge von der idealen Sinusform [41][83]. Sie a¨ußern sich in einem strom- und
winkelabha¨ngigen Sto¨rmoment. Im ho¨heren Drehzahlbereich kann, a¨hnlich wie bei Rastmo-
menten, keine Ausregelung durch den Drehzahlregelkreis erzielt werden. Wie zuvor werden
derartige Sto¨rungen durch systematische oder tabellengestu¨tzte Verfahren kompensiert.
Ha¨ufig existieren auch mechanisch bedingte Resonanzstellen in einer Servoregelstrecke. Fu¨r
den einfachsten Fall einer Maschine, welche eine konstante Last antreibt, sind meist nur hoch-
frequente Struktur- und Enkoderresonanzen durch die Kaskadenregelung anregbar. Derartige
Resonanzstellen liegen in Frequenzbereichen gro¨ßer als 500 Hz und werden im Fall einer dy-
namisch ausgelegten Kaskadenregelung meist problemlos angeregt. U¨blicherweise wird als
Gegenmaßnahme ein Sperrfilter in die Sollgro¨ße des Stromregelkreises eingebracht, um eine
Anregung der spezifischen Resonanzfrequenzen zu unterdru¨cken [4][13]. Nachteil dieses Vor-
gehens ist die durch das Filter eingebrachte Verzo¨gerung in den Geschwindigkeitsregelkreis
und den einhergehenden Verlust an Phase. Weiterhin ko¨nnen Sto¨rungen, die im Frequenz-
bereich des Filter Sperrbandes liegen, nicht mehr durch den Regelkreis beda¨mpft werden.
Alternativ lassen sich Resonanzstellen auch durch Luenberger-Beobachter beda¨mpfen [4][5][57].
In [4] beispielsweise wurde ein Modell eines Einmassen-Beobachters um eine mechanische Re-
sonanzstelle erweitert. Hierfu¨r wird ein mo¨glichst exaktes Modell der Resonanzstellen und der
involvierten Massentra¨gheiten beno¨tigt, welches u¨blicherweise nicht zur Verfu¨gung steht.
Fu¨r den Fall niederfrequenter Resonanzen, die weit unterhalb der Regelbandbreite eines
Servosystems liegen, besteht prinzipiell die Mo¨glichkeit einer aktiven Ausregelung. Hierfu¨r
werden exaktere Modelle der involvierten Mechanik beno¨tigt [89].
1.3 Zielsetzung der Arbeit
Ziel dieser Arbeit ist es, weitere Verbesserungspotenziale in der Servotechnik aufzuzeigen.
Prima¨r wird diese Fragestellung aus regelungstechnischer Sicht behandelt werden. Mo¨gliche
Verbesserungen seitens des Entwurfs eines Servoantriebs werden nicht betrachtet. Unter-
sucht werden soll vor allem, welchen quantitativen Nutzen der Einsatz neuer Techniken
(z.B. U¨berabtastung) und Technologien1 bietet. Die hierfu¨r beno¨tigten Experimente werden
durch Simulationsmodelle und Versuche an einem Pru¨fstand mit einer permanenterregten
1Der Begriff ”neue Technologien“ bezieht sich in dieser Arbeit auf Technologien die bis jetzt kaum Einzug
in die Seriensta¨nde von Umrichterherstellern gefunden haben. (Beispielsweise FPGAs oder Flash ADCs)
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Synchronmaschine durchgefu¨hrt. Die so erbrachten Resultate werden grundsa¨tzlich mit Stan-
dardlo¨sungen der Antriebstechnik verglichen, um den Nutzen einer jeweiligen Maßnahme zu
bewerten.
Konkret werden untersucht:
• Einfluss der Rechenzeit und der Schaltfrequenz auf die Servoregelung (speziell auf die
Stromregelung)
• Hochdynamische Lageauswertung von optischen Enkodern ohne Komparatoren
• Auswerte- und Filterverfahren fu¨r die Geschwindigkeit
• Unterdru¨ckung von hochfrequenten, mechanischen Resonanzstellen zum Erreichen der
maximalen Systemdynamik
• Kompensation von stochastischen und systematischen Fehlern auf den Zustandsgro¨ßen
• Einfluss und Kompensation von Maschinen- und Stellgliednichtlinearita¨ten
Bewertet werden die jeweiligen Verbesserungen anhand der Kenngro¨ßen Sto¨rsteifigkeit (vgl.
Abschnitt 4.7) und effektive Auflo¨sung (vgl. Abschnitt 5.1). Die konkreten Regelalgorithmen
stehen bei diesen Untersuchungen nicht im Vordergrund. Vielmehr sollen die Ergebnisse
reproduzierbar und vergleichbar sein. Daher werden alle Versuche mit einer klassischen Kas-
kadenregelung durchgefu¨hrt, so dass der jeweilige Nutzen sogar fu¨r die unterschiedlichen
Hierarchieebenen angegeben werden kann.
Insgesamt ist die vorliegende Arbeit als allgemeiner Beitrag zur dynamischen und genau-
en Antriebsregelung zu verstehen, die am Beispiel von neuen Technologien und Methoden
die Grenzen ka¨uflich erha¨ltlicher Servoregelungen darlegt und Mo¨glichkeiten aufzeigt, diese
Grenzen mo¨glichst effektiv zu u¨berschreiten.
1.4 Aufbau der Arbeit
In Kapitel 2 wird das grundsa¨tzliche Modell einer permanenterregten Synchronmaschine und
dessen zeitdiskrete Formulierung inklusive des Umrichter dargestellt. Basierend auf dem Mo-
dell werden in Kapitel 3 Anforderungen fu¨r ein Referenzsystem fu¨r Servoantriebe abgeleitet
und der konkrete Aufbau des hieraus resultierenden Versuchsstandes beschrieben.
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Aufbauend auf der genauen zeitdiskreten Modellierung der Regelstrecke und dem mo¨glichst
idealen Versuchsaufbau wird in Kapitel 4 die Auslegung der konventionellen Kaskadenrege-
lung durchgefu¨hrt. Hierbei wurden zwei unterschiedliche Realisierungen des Stromregelkrei-
ses beru¨cksichtigt. Zum einen wurde ein Standard-Stromregler zur Auslegung der Kaskaden-
struktur verwendet. Zum anderen wurde eine na¨herungsweise rechenzeitfreie Realisierung
einer feldorientierten Stromregelung auf einem programmierbaren Logikbaustein durchge-
fu¨hrt und mit dem Standardansatz verglichen. Fu¨r beide Stromregelkreisrealisierungen wird
anschließend der Geschwindigkeits- sowie der Positionsregelkreis ausgelegt und wiederum
unter Verwendung der zuvor beschriebenen Stromregelkreise verglichen.
Die mo¨glichst dynamische und exakte Auswertung der Zustandsgro¨ßen
”
Strom“ und
”
Win-
kel“ wird in Kapitel 5 na¨her erla¨utert. Hierauf aufbauend wird Kapitel 6 die fu¨r Servore-
gelkreise außerordentlich wichtige Ermittlung und Filterung des Geschwindigkeitsistwertes
durchgefu¨hrt. Es werden konventionelle Geschwindigkeitsfilter mit Einmassen-Beobachtern
verglichen. Die Einmassen-Beobachter werden im zweiten Schritt um Sperrfilter erweitert,
um eine Unterdru¨ckung hochfrequenter Resonanzen zu gewa¨hrleisten.
Alle bis hierhin dargelegten Methoden fu¨hren zu einem dynamischen und genauen Verhalten
der Kaskadenregelung. Dennoch fu¨hren die hierbei verwendeten hohen Versta¨rkungsfaktoren
der Regler zu einem unruhigen Systemverhalten, welches sich in akustisch wahrnehmba-
ren Rausch- und Pfeifgera¨uschen a¨ußert. In Kapitel 7 werden derartige Einflu¨sse, seien sie
systematischer oder stochastischer Natur, besprochen und Methoden zur mo¨glichst verzo¨ge-
rungsfreien Reduktion dieser Einflu¨sse beschrieben.
Abgesehen von den zahlreichen Einflu¨ssen des Stromreglers und der Signalverarbeitung gibt
es in Servoregelkreisen diverse Nichtlinearita¨ten, die zum Erreichen bestmo¨glicher Leistungs-
fa¨higkeit einer Regelung beru¨cksichtigt werden mu¨ssen. In Kapitel 8 werden die wichtigsten
dieser Effekte dargelegt, ihr Einfluss auf die Regelstrecke beschrieben und, falls mo¨glich,
Kompensationsmo¨glichkeiten aufgezeigt.
Abschließend werden in Kapitel 9 alle Ergebnisse kurz zusammengefasst.
72 Modell der Servoregelstrecke
Dieses Kapitel beschreibt das Modell einer permanenterregten Synchronmaschine inklusive
Stellglied, welches das fu¨r die Regelung dominante U¨bertragungsverhalten wiedergibt. Ba-
sierend auf diesem Wissen werden in Kapitel 3 Anforderungen fu¨r ein Referenzsystem fu¨r
Servoantriebe abgeleitet. Aufbauend auf diesem Referenzsystem und dem hier dargestellten
Modell werden in Kapitel 4 Methoden erarbeitet, um die maximal mo¨gliche Dynamik mit
einer Servoregelung zu erzielen.
2.1 Kontinuierliches Modell einer permanenterregten
Synchronmaschine
Das Modell einer permanenterregten Synchronmaschine ist hinreichend bekannt und wird
deshalb nur kurz erla¨utert. Die allgemeinen Differenzialgleichungen lauten [21][59][71]:
us1(t) = Rs is1(t) +
dΨs1(t)
dt
us2(t) = Rs is2(t) +
dΨs2(t)
dt
us3(t) = Rs is3(t) +
dΨs3(t)
dt
(2.1)
Der Widerstand der Maschine wird durch Rs dargestellt. Die Flussverkettungen in den ein-
zelnen Phasen durch Ψsx(t). Unter der Annahme einer ideal sinusfo¨rmigen Feldverteilung
und einer absolut symmetrischen Maschine ergeben sich diese zu:
Ψs1(t) = Ls is1(t) +M is2(t) +M is3(t) + ΨF cos (p ε)
Ψs2(t) = M is1(t) + Ls is2(t) +M is3(t) + ΨF cos (p ε− γ)
Ψs3(t) = M is1(t) +M is2(t) + Ls is3(t) + ΨF cos (p ε− 2γ) (2.2)
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Hierbei ist γ =
2pi
3
der elektrische Winkel zwischen den einzelnen Phasen und ΨF der
Spitzenwert der Flussverkettung der Dauermagnete mit dem Stator. Die Induktivita¨ten in
den Phasen werden mit Ls bezeichnet, die induktive Kopplung zwischen den Phasen mit M .
Die Darstellung der allgemeinen Differenzialgleichungen vereinfacht sich erheblich, wenn eine
sta¨nderfeste Transformation der Spannungen und Stro¨me von 3 auf 2 Phasen erfolgt:
[
usa(t)
usb(t)
]
= T32 ·
us1(t)us2(t)
us3(t)

[
isa(t)
isb(t)
]
= T32 ·
is1(t)is2(t)
is3(t)
 mit T32 = [1 −12 −12
0
√
3
2
−
√
3
2
]
(2.3)
Werden weiterhin die Gleichungen in ein rotorfestes Koordinatensystem transformiert:
[
usd(t)
usq(t)
]
= Tsr ·
[
usa(t)
usb(t)
]
[
isd(t)
isq(t)
]
= Tsr ·
[
isa(t)
isb(t)
]
mit Tsr =
[
cos(p ε) sin(p ε)
− sin(p ε) cos(p ε)
]
(2.4)
ergibt sich die Darstellung einer permanenterregten Synchronmaschine in d,q Koordinaten:
ud(t) = Rs id(t) + Ld
d id(t)
dt
− Lq p ωm(t) iq(t)
uq(t) = Rs iq(t) + Lq
d iq(t)
dt
+ Ld p ωm(t) id(t) +Kemk ωm(t) (2.5)
Die Statorinduktivita¨t ist, unter der Annahme eines konstanten magnetischen Widerstands
u¨ber dem Umfang, winkelunabha¨ngig. Falls die Maschine allerdings u¨ber ausgepra¨gte Pole
verfu¨gt, ist der Verlauf von Ls(pε) nicht konstant. Unter Betrachtung des Grundwellenver-
haltens des Motors, kann die vom Winkel abha¨ngige Induktivita¨t in eine La¨ngskomponente
Ld in Feldrichtung und eine Querkomponete Lq quer zur Feldrichtung zerlegt werden. Ana-
log hierzu stellen die Stro¨me id(t) und iq(t) jeweils den Strom in bzw. quer zur Feldrichtung
dar. Letztendlich, gibt die Spannungskonstante Kemk das Verha¨ltnis zwischen Gegenspan-
nung und der mechanischen Kreisfrequenz ωm der Maschine wieder. Sie kann auch durch den
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Spitzenwert der Flussverkettung dargestellt werden:
Kemk =
3
2
ΨF p (2.6)
Das Produkt aus Spannungskonstante Kemk und der mechanischen Kreisfrequenz ωm wird
im Folgenden als elektromotorische Kraft (EMK) bezeichnet.
Die Induktivita¨t Ld in La¨ngsrichtung und Lq in Querrichtung sind durch den Aufbau der
permamenterregten Synchronmaschine bestimmt. Die Zeitkonstanten Td und Tq sowie der
Versta¨rkungsfaktor V der Regelstrecke sind hierbei wie folgt definiert:
V =
1
Rs
, Td =
Ld
Rs
, Tq =
Lq
Rs
Grundsa¨tzlich lassen sich die am Markt erha¨ltlichen Synchronmaschinen in zwei Kategorien
einordnen:
Synchronmaschinen mit Vollpol Charakter: Der Luftspalt zwischen Rotor und Stator ist
gleichma¨ßig. Die Induktivita¨t in La¨ngsrichtung Ld und die in Querrichtung Lq sind
daher identisch. Die Magnete werden auf der Rotoroberfla¨che angebracht und z.B. mit
Kevlar-Bandagen umwickelt.
Synchronmaschinen mit Schenkelpol Charakter: Im Gegensatz zu einer Synchronmaschi-
ne mit Vollpol Charakter ist hier der Luftspalt ungleichma¨ßig. Diese Besonderheit
la¨sst sich beispielsweise durch die rotorinterne Anordnung der Dauermagnete realisie-
ren. Der Vorteil dieser Bauweise liegt in der Mo¨glichkeit, mehr Erregerdurchflutung pro
Pol einbauen zu ko¨nnen. Hierdurch erho¨ht sich die Leistungsdichte bei gleichzeitiger
Verringerung des Materialaufwands [18]. Aufgrund des Unterschieds in der Breite des
Luftspaltes, ist die Induktivita¨t in der La¨ngsrichtung Ld ungleich der Induktivita¨t in
Querrichtung Lq.
Eine Synchronmaschine mit Vollpol Charakter ist einfacher im Aufbau und in der Regelung.
Allerdings bieten Synchronmaschinen mit Schenkelpol Charakter aufgrund von Lq 6= Ld die
Mo¨glichkeit leichter in den Feldschwa¨chungsbereich zu fahren und somit ho¨here Drehzahlen
zu realisieren.
Das elektrische Drehmoment einer allgemeinen permanenterregten Synchronmaschine ergibt
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sich laut Modell wie folgt:
Mel(t) =
2
3
p
(
3
2
ΨF + (Ld − Lq) id(t)
)
iq(t)
= Kel iq(t)︸ ︷︷ ︸
Hauptmoment
+
2
3
p (Ld − Lq) iq(t) id(t)︸ ︷︷ ︸
Reluktanzmoment
(2.7)
Hierbei wird Kel als Momentenfaktor bezeichnet. Dieser gibt das Verha¨ltnis zwischen Dreh-
moment und Querstrom wieder. Das elektrische Moment Mel setzt sich aus einem Hauptmo-
ment und einem Reluktanzmoment zusammen. Das Hauptmoment resultiert aus der Wech-
selwirkung des Sta¨nderstroms mit dem La¨uferfluss. Das Reluktanzmoment ist auf die un-
terschiedlichen magnetischen Leitwerte in La¨ngs- und Querachse zuru¨ckzufu¨hren. In dieser
Arbeit wird vorausgesetzt, dass u¨ber die Feldstromregelung der Feldstrom id zu null gere-
gelt wird. Entsprechend wird der Betriebsfall der Feldschwa¨chung einer permanenterregten
Synchronmaschine mit Schenkelpol Charakter nicht weiter untersucht. Somit kann fu¨r beide
Maschinentypen vereinfachend geschrieben werden:
Mel(t) = Kel iq(t) (2.8)
Nun la¨sst sich die Bewegungsgleichung des Rotors formulieren. Eine rotierende Maschine
hat in erster Na¨herung zwei mechanische Zustandsgro¨ßen, die Kreisfrequenz ωm und den
Rotorwinkel ε. Somit lauten die Differenzialgleichungen fu¨r die mechanische Strecke:
Θ
d ωm(t)
dt
= Mel −ML(t) (2.9)
und
d ε(t)
dt
= ωm(t) (2.10)
Alle in diesem Abschnitt dargestellten Gleichungen bilden die Grundlage sowohl fu¨r die Be-
schreibung einer permanenterregten Synchronmaschine mit Vollpol als auch fu¨r eine mit
Schenkelpol Charakter. Das zu dem Gleichungssystem geho¨rige Blockschaltbild ist in Abbil-
dung 2.1 dargestellt.
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Abbildung 2.1: Modell einer permanenterregten Synchronmaschine in Feldkoordinaten
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Abbildung 2.2: Schaltbild eines Frequenzumrichters
2.2 Zeitdiskretes Maschinenmodell mit Beru¨cksichtigung
des Umrichters
Die Regelung von Servomaschinen erfolgt heutzutage nur noch digital. Da die Zeitkonstanten
eines Stromreglers hierbei ha¨ufig in der Gro¨ßenordnung der Abtastzeit des Systems liegen, ist
eine zeitdiskrete Modellierung der elektrischen Strecke unabdingbar. Zur Ermittlung dieses
zeitdiskreten Modells muss das zuvor dargelegte kontinuierliche Modell der Synchronmaschi-
ne diskretisiert werden. Hierbei ist natu¨rlich auch das Stellglied mit zu beru¨cksichtigen, da
es die Verbindung zwischen den Reglern und der kontinuierlichen Strecke schafft.
Der Betrieb einer Synchronmaschine mit einstellbarer Drehzahl erfordert eine speisende
Spannungsquelle, deren Amplitude und Frequenz in weiten Bereichen einstellbar sein muss.
Zur Realisierung einer derartigen Quelle werden u¨blicherweise schaltende Leistungshalblei-
ter in einer B6-Bru¨cken Konfiguration verwendet (vgl. Abbildung 2.2). Naturgema¨ß ko¨nnen
durch diese Anordnung nur 6 diskrete Spannungsvektoren und 2 Nullvektoren an die Maschi-
ne angelegt werden. Allerdings sind durch hohe Schaltfrequenzen beliebige Spannungsvekto-
ren innerhalb der Grenzen der Zwischenkreisspannung im Mittel einpra¨gbar. Vorrausetzung
fu¨r diese Annahme ist, dass die Maschineninduktivita¨ten Schaltoberschwingungen genu¨gend
beda¨mpfen.
Zur Ansteuerung eines Antriebs wird u¨blicherweise ein Spannungssollwert in rotororientierten
Koordinaten innerhalb eines Rechners gebildet. Dieser Sollwert wird dann in Sta¨nderkoor-
dinaten transformiert und daraufhin u¨ber das Prinzip der Raumzeigermodulation in Form
dreier Puls-Weiten-Modulierter (PWM) Signale, die jeweils die Schalter ansteuern, an die
Maschine angelegt.
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Abbildung 2.3: Abtastung des Stromistwertes in Phase 1 zu den Symmetriezeitpunkten.
Ein Frequenzumrichter ist prinzipbedingt ein nichtlineares Element und mit Mitteln der li-
nearen Regelungstechnik schwer analytisch beschreibbar. Zur na¨herungsweisen Darstellung
seines linearisierten U¨bertragungsverhaltens wurde ein Modell einer festgebremsten perma-
nenterregten Synchronmaschine inklusive Frequenzumrichter durch ein Rauschsignal in d-
Richtung angeregt. Die Abtastung der Stro¨me, das Setzen neuer Spannungsollwerte sowie
die Berechnung der Regelgesetze erfolgt hierbei sinnvollerweise synchron zu den Schaltersi-
gnalen. In Abbildung 2.3 ist eine Simulation eines solchen synchronen Abtastvorgangs am
Beispiel der Messung des Stromes in Phase 1 der Maschine dargestellt. Wie zu erkennen,
zeigt der Strom den typischen dreiecksfo¨rmigen Verlauf einer Maschine, die mit einer puls-
weitenmodulierten Spannung angeregt wird. Fu¨r eine genaue Stromregelung ist es erfor-
derlich, dass dieser Stromrippel nicht durch die A/D-Wandler abgetastet und anschließend
durch die Stromregler ausgeregelt wird. Daher wird fu¨r die Strommessung der sogenannte
Symmetriepunkt der Schaltersignale verwendet. Laut den Grundwellenmodellenmodell einer
permanenterregten Synchronmaschine ist nur dort eine mittelwertfreie Erfassung der Stro¨me
mo¨glich. Bei der verwendeten Raumzeigermodulation existieren prinzipiell zwei dieser Sym-
metriepunkte. U¨blicherweise wird allerdings nur einer dieser Punkte zur Stromerfassung und
dem Setzen neuer Sollwerte verwendet.
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Abbildung 2.4: Frequenzgang einer permanenterregten Synchronmaschine (d-Achse) unter
Verwendung eines Symmetriepunktes mit und ohne Umrichtermodell (16 kHz
Schaltfrequenz). Die Rauschanregung erfolgt um ud = 0 V. Die Schalter im
Umrichtermodell wurden als ideal modelliert.
Das linearisierte U¨bertragungsverhalten der Maschine inklusive Frequenzumrichter und Ab-
tastgliedern la¨sst sich durch das Rauschssignal auf ud(ν) und dem resultierenden Ausgangs-
strom id(ν) bestimmen. Das Ergebnis dieses Identifikationsprozesses ist in Abbildung 2.4
dargestellt. Wie zu erkennen, weicht das ermittelte Systemverhalten im Phasengang deut-
lich von dem durch die Maschinendifferenzialgleichungen vorhergesagten PT1 ab. Die gezeigte
Phasenabsenkung ist hierbei auf den Umstand zuru¨ckzufu¨hren, dass nur zu den Symmetrie-
zeitpunkten neue Spannungssollwerte gesetzt und neue Stromistwerte erfasst werden ko¨nnen.
Es folgt das in Abbildung 2.5 dargestellte Ersatzschaltbild fu¨r den elektrischen Teil einer An-
triebsregelstrecke mit Frequenzumrichter[8]. Das grundsa¨tzliche U¨bertragungsverhalten der
Maschine wird hierbei mit Gd(s) und Gq(s) bezeichnet. Basierend auf dem dargestellten
Modell kann nun die z-Transformation mit Halteglied verwendet werden:
(GH G)z (z) =
z − 1
z
Z
{
L−1
{
G(s)
s
}}
(2.11)
Unter Verwendung von (2.11) enstehen folgende U¨bertragungsfunktionen im z-Bereich fu¨r
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Abbildung 2.5: Modell einer permanenterregten Synchronmaschine mit Frequenzumrichter
im d, q Koordinaten
die Darstellung der Maschine inklusive Frequenzumrichter und Abtastern:
(GH Gq) (z) =
VH,q
z − cq mit cq = exp
(
− T
Tq
)
und VH,q = (1− cq)V
(GH Gd) (z) =
VH,d
z − cd mit cd = exp
(
− T
Td
)
und VH,d = (1− cd)V (2.12)
Die Gleichungen (2.12) und der in Abbildung 2.4 dargestellte Frequenzgang belegen, dass
der Phasenabfall der z-U¨bertragungsfunktion, durch die Abtastzeit T vera¨ndert werden kann.
Unter Verwendung eines Symmetriepunktes ist die Abtastzeit direkt an die Schaltfrequenz
des Umrichters gebunden. In diesem Betriebsfall la¨sst sich nur durch Erho¨hung der Schalt-
frequenz eine ho¨here Bandbreite der Regelstrecke erzielen. Dieses Vorgehen geht mit zusa¨tz-
lichen Schaltverlusten einher und kann daher nur sehr bedingt eingesetzt werden. Eine Alter-
native hierzu ist die Verwendung beider Symmetriepunkte fu¨r Stelleingriffe und Strommes-
sungen. So la¨sst sich der Regeltakt bezu¨glich der Schaltfrequenz verdoppeln. Entsprechend
kann auch ohne Erho¨hung der Schaltfrequenz ein dynamischeres Verhalten der Regelstrecke
erzielt werden.
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Da die Antriebsgeschwindigkeit ωm sich bei elektrischen Maschinen grundsa¨tzlich deutlich
langsamer als die Stro¨me a¨ndert, kann davon ausgegangen werden, dass sie sich als quasi
konstante Sto¨rgro¨ße in dem oben angegebenen System a¨ußert. Unter dieser Annahme ko¨nnen
mit (2.12) nun die Gleichungen im z-Bereich fu¨r den La¨ngs- und den Querstrom aufgestellt
werden (vgl. Abbildung 2.5):
id(z) = (GH Gd)(z) ud(z) +
Nichtlinearita¨t︷ ︸︸ ︷
(GH Gd)(z) Lq p ωm iq(z)
iq(z) = (GH Gq)(z) uq(z)− (GH Gq)(z) ( Ld id(z) +Kemk )ωm︸ ︷︷ ︸
Nichtlinearita¨t
(2.13)
Die in (2.13) als Nichtlinearita¨ten gekennzeichneten Gleichungsabschnitte sind jeweils der
elektromotorischen Kraft und dem induktiven Spannungsabfall zuzuordnen. Die elektromo-
torische Kraft ist aufgrund ihrer Abha¨ngigkeit von ωm als langsame Sto¨rgro¨ße anzusehen.
Sie wird meist durch eine Vorsteuerung unterdru¨ckt. Es kann aber auch in guter Na¨herung
davon ausgegangen werden, dass der Integralanteil eines etwaigen Stromreglers in der Lage
ist, diese Komponente selbstta¨tig zu entfernen.
Bei dem induktiven Spannungsabfall handelt es sich um eine schnell eingreifende Sto¨rgro¨ße,
die von ωm und iq bzw. id abha¨ngt. Sie kann u¨blicherweise nicht durch einen Stromregler
vollsta¨ndig unterdru¨ckt werden, da insbesondere iq schnellen A¨nderungen unterliegt. Ent-
sprechend wird sie unter Verwendung einer Vorsteuerung so verringert, dass sie ebenfalls zu
vernachla¨ssigen ist. Unter diesen Annahmen kann nun fu¨r das zeitdiskrete Modell vereinfa-
chend geschrieben werden:
id(z) = (GH Gd)(z) ud(z)
iq(z) = (GH Gq)(z) uq(z) (2.14)
Die Gleichungen (2.14) stellen ein vollsta¨ndig lineares zeitdiskretes Modell einer permanen-
terregten Synchronmaschine mit Frequenzumrichter in d,q-Koordinaten dar. Es bildet die
Grundlage zur zeitdiskreten Auslegung der Stromregelkreise. Diese wird in Abschnitt 4.1
na¨her erla¨utert.
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3 Aufbau des Referenzsystems
Ziel dieser Arbeit ist es, das Verbesserungspotenzial von heute erha¨ltlichen Servoumrichtern
aufzuzeigen und Mo¨glichkeiten vorzustellen, um diese Grenzen zu u¨berschreiten. Die Mittel
zum Erreichen dieses Ziels sind nicht nur durch besonders fortgeschrittene (und meist recht
komplizierte) Regelverfahren gegeben. In erster Linie stellt die Hardware einen entscheiden-
den Engpass dar. Um hier nicht schon vorab große Einschra¨nkungen zuzulassen, wurde ein
hoher Aufwand in die Entwicklung eines aus regelungstechnischer Sicht optimalen Versuchs-
standes investiert. Dieses Kapitel bescha¨ftigt sich mit den technischen Anforderungen und
dem Aufbau dieses Versuchsstandes.
3.1 Anforderungen an ein Referenzsystem
Voraussetzung fu¨r ein Referenzsystem ist, dass es verfu¨gbaren Systemen an Genauigkeit und
Dynamik u¨berlegen ist. Es ist dabei nicht leicht, diese Anforderungen vollsta¨ndig zu quanti-
fizieren. Dies liegt zum einen darin begru¨ndet, dass nicht alle Hersteller die Spezifikationen
ihrer verbauten Komponenten offen legen. Zum anderen existiert auch noch keine geschlos-
sene Abhandlung daru¨ber, welchen Nutzen eine Erho¨hung einzelner Eigenschaften bewirkt.
Hier besteht auch in der Industrie ha¨ufig die Unsicherheit, dass vor der Durchfu¨hrung einer
Verbesserungsmaßnahme ihr Nutzen nicht quantitativ bestimmt werden kann. Aus Sicht der
Regelungstechnik lassen sich aber abstrakt drei grundsa¨tzliche Forderungen an ein ideales
Referenzsystem fu¨r Servoantriebe stellen:
1. Die Erfassung der Zustandsgro¨ßen muss eine mo¨glichst geringe Laufzeit aufweisen. Alle
Messwerte mu¨ssen gleichzeitig, d.h. ohne Zeitunterschied akquiriert werden.
2. Die Erfassung der Zustandsgro¨ßen muss mo¨glichst genau erfolgen. Es darf nur wenig
Natu¨rliches- oder Quantisierungsrauschen auf den Messwerten vorhanden sein. Die
Messung darf nicht durch Nichtlinearita¨ten verzerrt sein.
3. Die Verarbeitung der Regelgesetze muss mo¨glichst schnell erfolgen.
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Bei der Umsetzung mu¨ssen aufgrund der am Markt verfu¨gbaren Komponenten Einschra¨n-
kungen vorgenommen werden.
Anforderung 1 besagt, dass mo¨glichst wenig Verzo¨gerung bei der Messwerterfassung auftreten
darf. Restriktive Filter zur Gla¨ttung der Messsignale ko¨nnen somit bereits nicht mehr ein-
gesetzt werden. Auch langsame A/D-Konverter, z.B. Delta-Sigma-Konverter, sind aufgrund
ihrer hohen Gruppenlaufzeit1 nicht fu¨r den Aufbau eines Referenzsystems geeignet[56]. Um
die genannte Anforderung na¨herungsweise zu erfu¨llen, mu¨ssen daher teure Flash-Konverter
mit Gruppenlaufzeiten unter 1µs verwendet werden. Die U¨bertragungscharakteristik der den
A/D-Wandlern vorgeschalteten Sensoren stellt keinen Engpass dar. Die Bandbreite der heute
erha¨ltlichen Positions- und Stromsensoren, die fu¨r Servoregelkreise Verwendung finden, liegt
meist Gro¨ßenordnungen (> 200 kHz) u¨ber der erzielbaren Bandbreite des Stromregelkreises.
Eine Beru¨cksichtigung der Sensordynamik erscheint daher nicht sinnvoll.
Anforderung 2 stellt die Wichtigkeit einer genauen Messwerterfassung der A/D-Konverter
und der Sensorik dar. Hier kann, wie zuvor, kein ideales Verhalten erzielt werden. Heutige
Umrichtersysteme verfu¨gen u¨blicherweise u¨ber A/D-Wandler, die Auflo¨sungen im Bereich
von 10-Bit liefern ko¨nnen. Das Referenzsystem muss hier u¨ber eine deutlich ho¨here effek-
tive Auflo¨sung verfu¨gen. Dies kann nur bedingt durch die Verwendung sehr genauer A/D-
Konverter erzielt werden, da grundsa¨tzlich natu¨rliches Rauschen durch die Sensorik hervor-
gerufen wird. Um dennoch die heute erha¨ltliche Umrichtertechnik zu u¨bertreffen, muss zu-
sa¨tzlich die Mo¨glichkeit bestehen, eine U¨berabtastung der Messwerte durchzufu¨hren [14][72].
Dies kann durch den Einsatz einer programmierbaren Logik, speziell eines Field Program-
mable Gate Arrays (kurz: FPGAs), erzielt werden. Dieser fragt automatisch die von den
Flash-Konvertern gelieferten Werte ab und verwendet diese in einem dem Regeltakt u¨berla-
gerten Zeitrahmen fu¨r eine Filterung. Dieses Vorgehen widerspricht der Anforderung, dass
die Messung mo¨glichst schnell erfolgen soll, ist aber zur Verbesserung der Messgenauigkeit
unabdingbar. Daher muss hier ein Kompromiss eingegangen werden.
Abschließend verlangt die Anforderung 3, dass die Rechenzeit des Systems vernachla¨ssigbar
klein sein muss. Dies ist mit heutigen Digitalen Signalprozessoren (kurz: DSPs) nicht reali-
sierbar. Fu¨r die Berechnung des Stromreglers muss hier immer ein gesamter Regeltakt zur
Verfu¨gung gestellt werden. Hieraus ergibt sich, dass unter Verwendung konventioneller Tech-
nologien eine Sollwertvorgabe an die Aktorik immer verzo¨gert erfolgt. Technisch mo¨glich
ist eine Reduktion der Rechenzeit durch Einsatz von programmierbaren Logikbausteinen.
1In der Nachrichtentechnik wird die Zeitverzo¨gerung, die ein schmalbandiges Signal bei Durchleitung in
einem U¨bertragungssystem erfa¨hrt, als Gruppenlaufzeit bezeichnet. Bei Delta-Sigma-Konvertern betra¨gt
diese u¨blicherweise mehr als 10 µs
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Abbildung 3.1: Prinzipieller Aufbau des Versuchsstandes
Hier ko¨nnen die Rechenoperationen parallel in Logik ausgefu¨hrt werden. Durch die Paral-
lelisierung sind Rechenzeiten von PI-Reglern in unter 200 ns realisierbar. Hauptsa¨chliches
Problem hierbei ist, dass ein programmierbarer Logikbaustein nur begrenzte Kapazita¨ten
zur Bearbeitung von Reglern und anderen Funktionalita¨ten bereitstellen kann. Er kann al-
so nur sehr eingeschra¨nkt fu¨r arithmetische Funktionen eingesetzt werden. Fu¨r komplizierte
Rechenoperationen bzw. Verfahren ist es daher erforderlich, ein u¨berlagertes DSP-System
mit Gleitkomma-Arithmetik zur Verfu¨gung zu stellen. So ko¨nnen im Bedarfsfall langsame
aber rechenintensive bzw. logikintensive Operationen sequentiell in einem DSP ausgefu¨hrt
werden.
3.2 U¨berblick u¨ber das Referenzsystem
In Abbildung 3.1 ist die prinzipielle Struktur des aus den zuvor beschriebenen Anforderun-
gen abgeleiteten Referenzsystems in Form eines Blockschaltbildes dargestellt. Die Vorteile
beider Technologien (parallele Datenverarbeitung mit sehr hoher Taktrate gegenu¨ber ei-
ner leistungsstarken Gleitkomma-Einheit) ko¨nnen durch die Kopplung von FPGA und DSP
u¨ber ein Bussystem kombiniert werden. Das Bussystem garantiert einen schnellen Datenaus-
tausch, mit Verzo¨gerungszeiten unter 300 ns pro u¨bermittelten Datenwort. Es kann daher
fu¨r die Regelung als praktisch verzo¨gerungsfrei angesehen werden.
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Abbildung 3.2: Bestu¨ckungsplan des FPGA-Boards (Oberseite)
Die in Abbildung 3.1 dargestellten Funktionsblo¨cke werden in den folgenden Kapiteln na¨-
her erla¨utert. Hierbei wird konkret auf die technische Realisierung und die sich dadurch
ergebenden Mo¨glichkeiten und Einschra¨nkungen eingegangen.
3.3 Regelung und Messdatenerfassung
Field-Programmable-Gate-Array Board (FPGA-Board)
Das in Abbildung 3.2 schematisch dargestellte FPGA-Board ist eine Eigenentwicklung des
Instituts fu¨r Regelungstechnik. Es verfu¨gt u¨ber sechs 14-Bit A/D-Kana¨le mit einer Daten-
durchsatzrate von 10 MSamples/s, die anna¨hernd verzo¨gerungsfrei analoge Sensorsignale
synchron digitalisieren ko¨nnen. Zum Erreichen der maximalen Datenrate werden die digi-
talisierten Sensorinformationen u¨ber drei parallele Bussysteme von den A/D-Konvertern an
den FPGA weitergeleitet. Die Abfrage von jeweils drei der sechs A/D-Konverter erfolgt ent-
sprechend parallel. Zur Erfassung zeitlich langsamer Signale, beispielsweise Temperaturen,
verfu¨gt das FPGA-Board zusa¨tzlich u¨ber acht Delta-Sigma-Konverter, die u¨ber ein serielles
Bussystem im 16 kHz Raster vom FPGA ausgelesen werden.
Als FPGA-Baustein wird ein Cyclone II der Firma Altera verwendet. Dieser wird mit einer
Taktrate von 100 MHz betrieben. Eine Besonderheit des verwendeten Bausteins stellen on-
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Chip Multiplizierer dar. Durch diese Einheiten sind auch komplizierte Rechenoperationen in
Logik mit hoher Geschwindigkeit realisierbar. Eine Echtzeitverarbeitung in einem DSP wa¨re
bei den genannten Datenraten nicht mo¨glich. Eine Einschra¨nkung der Realisierung numerisch
anspruchsvoller Operationen im FGPA stellt das Fehlen mehrerer paralleler Gleitkomma-
Einheiten dar. Diese ko¨nnten zwar theoretisch in Logik implementiert werden, allerdings
scheitert dieses Unterfangen an der begrenzten Zahl von Logikelementen2. Daher mu¨ssen alle
im FPGA implementierten Regler bzw. Filter in Festkomma-Arithmetik erstellt werden.
Die Aufgaben des FPGAs sind zum einen die Aufbereitung und Verarbeitung der Sensor-
signale. Dies beinhaltet beispielsweise die Winkelauswertung des optischen Enkoders und
U¨berabtastung des Winkelistwertes. Zum anderen wird auch die gesamte Schalteransteue-
rung fu¨r den sechspulsigen Zwischenkreisumrichter durch den FPGA abgehandelt. Als Takt-
basis fu¨r die PWM Generierung wird der Systemtakt (100 MHz) des FPGAs verwendet. So
kann bezu¨glich eines 16 kHz PWM Taktes eine PWM-Auflo¨sung von ca. 12-Bit erzielt wer-
den. Da die gesamte Sensorik und Aktorik durch den FPGA gesteuert wird, ko¨nnen auch die
Regler vollsta¨ndig in Logik implementiert werden. Die einzige Einschra¨nkung stellen hierbei
die maximal verfu¨gbaren Logikblo¨cke des FPGAs dar. Zur Verringerung der Auslastung des
FPGAs wird daher in den folgenden Kapiteln nur die Stromregelung und die Winkelauswer-
tung des Antriebs implementiert. Vorteil dieses Vorgehens ist, dass sa¨mtliche fu¨r den inneren
Regelkreis notwendigen Operationen sich auf einem Chip befinden.
Digital-Signal-Processor Board (DSP-Board)
Ein DSP ist hinsichtlich numerisch komplizierter Operationen mit mehreren Signalen einem
FPGA deutlich u¨berlegen. Insbesondere die in heutigen DSP u¨bliche Floating-Point-Einheit,
vereinfacht die Berechnung komplizierter Gleichungen deutlich. Als DSP-Plattform des Re-
ferenzumrichters kommt das DSP-Starter-Kit DSKC6713 der Firma Texas-Instruments zum
Einsatz. Das Board verfu¨gt u¨ber einen TMS320C6713 DSP. Dieser wird mit einer Taktra-
te von 225 MHz betrieben. Auf dem Board steht ein 16 MB großer SDRAM Speicher zur
Verfu¨gung. Dieser wird zurzeit hauptsa¨chlich fu¨r die Speicherung von Messreihen verwen-
det. Das FPGA-Board ist u¨ber Pfostensteckverbinder mit dem DSP-Board verbunden. Die
Querkommunikation erfolgt u¨ber das bereits zuvor erwa¨hnte Speicherbussystem.
Im gegebenen Aufbau u¨bernimmt der DSP hauptsa¨chlich die Aufgabe der Geschwindigkeits-
2Die zentralen Elemente eines FPGAs sind programmierbare Logikelemente. In diesen ko¨nnen logische
Operationen wie AND, OR, NOT, XOR realisiert werden. Außerdem ist ihnen ein Speicherelement nach-
geschaltet, das als Flipflop oder Latch verwendet werden kann bzw. u¨berbru¨ckt wird, wenn eine rein
kombinatorische Funktion beno¨tigt wird.
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Tabelle 3.1: Parameter der verwendeten permanenterregten synchronen Servomaschine
MN = 6, 7 Nm Nennmoment
PN = 2, 0 kW Nennleistung
IN = 4, 2 A Nennstrom
Imax = 17, 0 A Nennstrom
nN = 3400 min
−1 Nenndrehzahl
Θ = 6 · 10−4 kg m2 Massentra¨gheit
LS = 10, 6 mH Stranginduktivita¨t
RS = 2 Ω Strangwiderstand
und Positionsregelung. Der hierfu¨r beno¨tigte Interrupt wird durch den FPGA in den Symme-
triepunkten der PWM-Signale generiert. Da die grundsa¨tzlichen Funktionen zu Bedienung
der Aktorik und der Sensorik ebenfalls durch den FPGA durchgefu¨hrt werden, stellt die Res-
source Rechenzeit des DSPs kein Problem dar. So ist es z.B. mo¨glich die u¨berlagerten Regel-
kreise mit 32 kHz Regeltakt auszufu¨hren. Entsprechend werden auch sa¨mtliche Testsignal-
generatoren sowie die Auswertung der Geschwindigkeit u¨ber einen Luenberger-Beobachter
(vgl. Kapitel 6) im DSP implementiert.
3.4 Komponenten der Regelstrecke
Permanenterregte Synchronmaschine (PMSM)
In dem Drehstrom Servo Segment werden hauptsa¨chlich permanenterregte Synchronmaschi-
nen verwendet. Diese zeichnen sich durch folgende Eigenschaften aus:
• Hoher Wirkungsgrad
• Relativ kleines Massentra¨gheitsmoment
• Hohes Maximaldrehmoment
Als Pru¨fling fu¨r den Referenzumrichter kann prinzipiell eine beliebige permanenterregte syn-
chrone Servomaschine verwendet werden. Um in dieser Arbeit definierte Verha¨ltnisse zu
schaffen, wird fu¨r die Untersuchungen eine industriell hergestellte Standard-Servomaschine
verwendet (siehe Abbildung 3.3). Die Maschine hat sechs Pole. Die Permanentmagneten
sind mit Kevlar-Bandagen auf dem Rotor angebracht. Entsprechend handelt es sich um eine
Vollpol-Ausfu¨hrung. Die Parameter der Maschine sind in Tabelle 3.1 angegeben.
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Abbildung 3.3: Verwendete permanenterregte Synchronmaschine
Sechspulsiger Zwischenkreisumrichter
Fu¨r die Aktorik wird ein sechspulsiger IGBT-Zwischenkreisumrichter verwendet. Hierzu wur-
de das Leistungsteil eines Industrie-Umrichters fu¨r Servomaschinen umgebaut (siehe Abbil-
dung 3.4). Der Umbau erlaubt einen direkten Zugriff auf die Bru¨ckenschalter u¨ber Licht-
wellenleiter. Der Umrichter wird mit einer Schaltfrequenz von 16 kHz betrieben. Als Modu-
lationsverfahren wird die Raumzeigermodulation verwendet. Aus Sicherheitsgru¨nden wurde
eine unterlagerte U¨berstrom- und Plausibilita¨tsu¨berwachung der Schaltersignale hinzugefu¨gt.
Etwaige Fehler in der u¨berlagerten Stromregelung fu¨hren so nicht zwangsla¨ufig zu einer Zer-
sto¨rung der IGBTs. Der Umrichter verfu¨gt u¨ber eine dreiphasige Speisung und u¨ber eine
Zwischenkreisspannung von ca. 560 V. Um wa¨hrend des generatorischen Betriebs eine Be-
scha¨digung der IGBTs zu verhindern, ist der Zwischenkreis mit einer Brems-Chopper-Einheit
abgesichert.
Sensorik und Messerfassung
Zur Erho¨hung der Regelgenauigkeit werden alle drei Phasenstro¨me u¨ber Kompensations-
Halleffekt-Stromsensoren erfasst. Die drei Sensorinformationen werden u¨ber die im System
vorhandenen 14-Bit A/D-Konverter mit der Datendurchsatzrate von 10 MSamples/s ermit-
telt. Der messbare Strombereich ist auf ±25A festgelegt. Kompensations-Halleffekt Sensoren
haben eine sehr hohe Bandbreite (>200 kHz), sind allerdings gegenu¨ber Streufeldern rela-
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Abbildung 3.4: Umgebauter Frequenzumrichter
tiv empfindlich. Ha¨ufig weist ihre U¨bertragungscharakteristik Eigenfrequenzen im Bereich
250 kHz bis 450 kHz auf.
Zur Ermittlung der aktuellen Winkelinformation wird ein optischer sin/cos Enkoder ver-
wendet. Die Enkoderspuren a und b werden ebenfalls u¨ber die 14-Bit A/D-Konverter mit
einer Datendurchsatzrate von 10 MSamples/s erfasst. Durch eine Auswertung des Enkoders
im FPGA la¨sst sich ein hochgenaues und verzo¨gerungsarmes Winkelsignal ermitteln. Die
verwendete PMSM verfu¨gt u¨ber einen eingebauten optischen Enkoder. Durch Verwendung
des internen Enkoders ist ein na¨herungsweise idealer Anbau ohne Exzentrizita¨t gegeben. Der
Enkoder verfu¨gt u¨ber 2048 Striche, seine Eigenfrequenz liegt typischerweise u¨ber 1, 5 kHz.
3.5 U¨berwachung und Bedienung mit einem PC
Im gezeigten Systemaufbau hat der PC die Funktion der Aufzeichung sowie Darstellung
der Zustandsgro¨ßen und der Bedienung des Servosystems. Die PC Schnittstelle zum DSP
ist nicht echtzeitfa¨hig. Daher ko¨nnen nur Messreihen im DSP gespeichert und zur Analy-
se an den PC u¨bertragen werden. Dies wird u¨ber eine zusa¨tzliche Baugruppe erreicht, die
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auf den Speicherbus des DSP aufgesteckt wird. Bei dieser handelt es sich um eine Eigen-
entwicklung des Instituts fu¨r Regelungstechnik (vgl. [29]). Sie erlaubt eine Aufzeichnung
von Zustandsgro¨ßen in Abha¨ngigkeit von bestimmten Ereignissen, a¨hnlich einem Oszillo-
skop. Zur Darstellung und Abfrage der Messergebnisse wurde ein PC-Programm mit Namen
”
SPI COM“ entwickelt. Das System ist in der Lage bei einem 32 kHz Regeltakt auf dem
DSP insgesamt acht Variablen synchron mit einer Dauer von ca. vier Sekunden Zeitla¨nge
aufzuzeichnen. Weiterhin lassen sich insgesamt 100 Variablen asynchron beobachten und a¨n-
dern. So sind Sollwertvorgaben und Parametera¨nderungen der Regelung leicht u¨ber den PC
durchfu¨hrbar.
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4 Rotororientierte Regelung einer
permanenterregten Synchronmaschine
Das Verfahren der rotororientierten Regelung [59][75] stellt heutzutage den Standard dar, der
vor allem bei hochdynamischen Servoreglern angewendet wird. Durch die Transformation der
Raumzeiger in Rotorkoordinaten kann unmittelbar u¨ber den Querstrom das elektrische Mo-
ment beeinflusst werden (vgl. Abbildung 2.1). Hierbei wird davon ausgegangen, dass der
Rotorwinkel in der realen Synchronmaschine ρ und der Rotorwinkel im Modell ρ′ identisch
sind. Die Transformationen am Eingang der realen Synchronmaschine und am Ausgang der
rotororientierten Regelung heben sich auf. Somit reduziert sich die Regelung der Synchron-
maschine auf die Regelung einer Gleichstrommaschine.
Dieses Kapitel beschreibt die Auslegung der fu¨r permanenterregte Synchronmaschinen u¨bli-
chen rotororientierten Dreigro¨ßen-Kaskadenregelung. Hierzu wird von zwei unterschiedlichen
Stromregelkreis-Realisierungen ausgegangen. Die erste stellt den heutigen Standard hinsicht-
lich der erzielbaren Kleinsignaldynamik dar. Die zweite repra¨sentiert eine Lo¨sung, die nur
auf einem FPGA implementiert werden kann. Sie verfu¨gt u¨ber eine deutlich angehobene
Kleinsignaldynamik im Vergleich zur Standardlo¨sung. Fu¨r beide Stromregelkreisvarianten
wird anschließend der Geschwindigkeits- sowie der Positionsregelkreis ausgelegt. Abschlie-
ßend findet wiederum ein Vergleich der maximal erzielbaren Kleinsignalbandbreite beider
Konfigurationen statt. Hierzu wird das Kriterium der Sto¨rsteifigkeit aus dem Maschinenbau
entliehen.
4.1 Rotororientierte Stromregelkreise
Die Kleinsignalbandbreite des Winkel- sowie des Geschwindigkeitsregelkreises ist direkt an
die des Querstromregelkreises gebunden. Daher kommt dem Querstromregelkreis eine ent-
scheidende Bedeutung in der gesamten Kaskadenregelung zu. Zur Auslegung der Querstrom-
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Abbildung 4.1: Blockschaltbild des Stromregelkreises
regelung wird von dem im Kapitel 2.2 abgeleiteten zeitdiskreten Modell der Synchronma-
schine ausgegangen. Die Auslegung des La¨ngsstromregelkreises erfolgt analog.
Die Gleichungen (2.14) beschreiben die Systemantworten des Stromes auf Spannungssoll-
werte jeweils in Rotorkoordinaten. Fu¨r die Regelung des Systems wird ein konventioneller,
zeitdiskreter PI-Regler verwendet:
Gpi(z) = VR︸︷︷︸
P-Anteil
+
VR T
TR
· 1
z − 1︸ ︷︷ ︸
I-Anteil
= VR
TR z − TR + T
TR (z − 1) (4.1)
Mit diesem PI-Regler ergibt sich das in Abbildung 4.1 dargestellte Blockschaltbild des ge-
schlossenen Quer- sowie La¨ngsstromkreises. Die eingezeichnete U¨bertragungsfunktion GC
beschreibt die Verzo¨gerung in Abtastschritten, die durch die Berechnung des PI-Reglers in
das System eingebracht wird:
GC =
1
zkc
(4.2)
Die Variable kc repra¨sentiert hierbei die Anzahl der beno¨tigten Regeltakte, die fu¨r die Be-
rechnung des PI-Reglers beno¨tigt werden. Entsprechend dem Blockschaltbild ergibt sich die
folgende Kreisu¨bertragungsfunktion der Strecke:
GK(z) = VR
TR z − TR + T
TR (z − 1)︸ ︷︷ ︸
PI-Regler
· Gc(z)︸ ︷︷ ︸
Rechenzeit
· VH,q
z − cq︸ ︷︷ ︸
Streckenmodell
(4.3)
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Vorraussetzung fu¨r diese Darstellung ist, dass alle anderen laufzeitbehafteten Streckenteile
(Sensoren, A/D-Wandler) vernachla¨ssigbar kleine Verzo¨gerungsanteile liefern. Da Gc als rei-
nes Laufzeitelement definiert wurde, kann durch den PI-Regler nur die Polstelle bei z = cq
kompensiert werden. Hierfu¨r muss gelten:
− 1 + T
TR
= −cq = − exp
(
− T
TS
)
−1 + T
TR
≈ −1 + T
TS
TR ≈ TS (4.4)
Neue Stromistwerte bzw. neue Spannungssollwerte ko¨nnen sinnvollerweise nur wa¨hrend der
Symmetriepunkte der PWM-Signale akquiriert bzw. gesetzt werden. Der Zeitraum in dem
die Berechnung des PI-Reglers durchgefu¨hrt wird, hat hierbei einen sehr hohen Einfluss auf
die erzielbare Kleinsignaldynamik des geschlossenen Stromregelkreises[8][31]. Im Folgenden
werden Rechenstrategien zur Berechnung des PI-Reglers eingefu¨hrt und die involvierten Re-
chenzeiten angegeben. Weiterhin wird eine Mo¨glichkeit vorgestellt, die Rechenzeit nahezu
vollsta¨ndig zu eliminieren.
4.1.1 Rechenstrategien
Aus den Betrachtungen des offenen Kreises (vgl. Abschnitt 2.2) lassen sich vier grundlegende
Rechenstrategien fu¨r Stromregelkreise ableiten, die in Abbildung 4.2 dargestellt sind.
Rechenstrategie 1 stellt die zurzeit gebra¨uchlichste Implementierung der Stromregelung
dar. Hier werden die Stromregler und die u¨berlagerten Regelkreise innerhalb einer
PWM-Periode berechnet. Die Sollwertausgabe an die PWM-Einheiten erfolgt entspre-
chend einen Abtastschritt verzo¨gert, also im u¨berna¨chsten Symmetriepunkt des PWM-
Signals.
Rechenstrategie 2 ist eine Variante von Strategie 1, die die Tatsache ausnutzt, dass ein
PWM-Signal u¨ber zwei Symmetriepunkte verfu¨gt. Die Berechnung der Regler ist iden-
tisch. Voraussetzung ist jedoch die Verwendung eines schnellen DSPs oder eines FPGAs.
Durch die Verwendung der zweiten Stellmo¨glichkeit wird die Laufzeit bis zur Sollwert-
vorgabe halbiert.
Rechenstrategie 3 wird ausschließlich durch den Einsatz der FPGA-Technologie sowie schnel-
ler A/D-Wandler ermo¨glicht. Die beno¨tigte Rechenzeit ist so gering, dass eine neue Soll-
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Abbildung 4.2: Rechenstrategien
wertvorgabe zu den aktuellen Abtastwerten innerhalb des gleichen PWM-Zeitschritts
mo¨glich ist. Die resultierende Laufzeit fu¨r den Stromregelkreis wird vernachla¨ssigbar
klein. Die u¨berlagerten Regler ko¨nnen weiterhin separat in einem DSP berechnet wer-
den. Die Sollwertvorgabe erfolgt mit dem einfachen PWM-Takt.
Rechenstrategie 4 ist eine Variante von Strategie 3, die beide PWM-Symmetriepunkte aus-
nutzt. Die Variante erlaubt eine Verdopplung des Regeltaktes bezogen auf die Schalt-
frequenz. Die Rechenzeit und die Sollwertverzo¨gerung a¨ndern sich hierbei nicht.
Im Folgenden werden Stromregler, die nach den Rechenstrategien 1 oder 2 implementiert
wurden, als konventionelle Stromregler bezeichnet. Reglerimplementierung nach den Rechen-
strategien 3 und 4, werden laufzeitfreie Stromregler genannt.
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4.1.2 Konventionelle Stromregelung
Konventionelle Stromregler werden auf einem DSP oder Microcontroller berechnet. Sie beno¨-
tigen grundsa¨tzlich einen Takt, um das Stromregelgesetz zu verarbeiten und neue Sollwerte
an die PWM-Einheiten auszugeben. Zur Ermittlung des U¨bertragungsverhaltens von konven-
tionellen Stromreglern, wird die im Abschnitt 4.1 beschriebene Kreisu¨bertragungsfunktion
geschlossen:
Gg =
Gk
1 +Gk
(4.5)
Fu¨r die in der U¨bertragungsfunktion Gk enthaltene Rechenzeit des Stromregelkreises wird
ein Abtastschritt, also kc = 1, angenommen. Fu¨r die U¨bertragungsfunktion GC folgt daher:
GC(z) =
1
z
(4.6)
Somit kann die U¨bertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises Gg aufgelo¨st wer-
den:
Gg(z) =
VR VH,q
z2 − z + VR VH,q (4.7)
Zur Auslegung der Reglerversta¨rkung VR kann nun die zeitdiskrete U¨bertragungsfunktion
u¨ber die Tustin-Formel na¨herungsweise in den s-Bereich transformiert werden. Mit
z ≈ 2 + T s
2− T s (4.8)
folgt:
Gg(s) =
VR VH,q (T s− 2)2
(2 T 2 + VR VH,q T 2) s2 + (4 T − 4 VR VH,q T ) s+ 4 VR VH,q (4.9)
Die Da¨mpfung des Systems la¨sst sich nun u¨ber einen Koeffizientenvergleich mit der PT2
Normalform vorgeben:
VR =
−D2 − 1 +D√D2 + 3
(D2 − 1)VH,q (4.10)
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Die Eigenfrequenz ergibt sich hierbei aus dem berechneten Versta¨rkungsfaktor wie folgt:
ω0 =
2
√
VR VH,q√
2 + VR VH,q T
(4.11)
Fu¨r die Standardauslegung D = 1/
√
2 vereinfacht sich dieser Ausdruck zu:
VR =
0, 354
VH,q
ω0 =
0, 776
T
(4.12)
U¨blicherweise wird zur Bewertung der dynamischen Eigenschaften eines Regelkreises die
Grenzfrequenz1 fc der geschlossenen U¨bertragungsfunktion verwendet. Sie kann wie folgt
berechnet werden:
|Gg(j 2pifc)| = 1√
2
(4.13)
Wird wiederum eine Da¨mpfung von D = 1/
√
2 gefordert, ergibt sich:
fc =
0, 145
T
(4.14)
Im Kleinsignalfall ha¨ngt die Grenzfrequenz also allein von dem an die Schaltfrequenz gebun-
denen Regeltakt ab.
Fu¨r die u¨berlagerte Regelung wird der Stromregelkreis ha¨ufig durch ein Ersatz-PT1 angena¨-
hert. Da es sich bei dieser Stromregelkreiskonfiguration um ein schwingungsfa¨higes System
mit Nullstelle handelt, stellt dieses Vorgehen eine recht ungenaue Na¨herung des Systems dar.
Dennoch kann so ein guter Anhaltspunkt fu¨r die Auslegung des Geschwindigkeitsregelkreises
ermittelt werden. Zusa¨tzlich ist die Ersatzzeitkonstante ein gutes Indiz fu¨r die Dynamik eines
Stromregelkreises. Die Ersatzzeitkonstante kann u¨ber einen Koeffizientenvergleich direkt aus
(4.9) berechnet werden. Sie folgt zu:
Tei =
T
VR VH,q
(4.15)
1Frequenz bei der die Amplitude um -3 dB abgenommen hat.
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Unter Forderung eines Einschwingverhaltens mit der Da¨mpfungsvorgabe D = 1/
√
2 gilt
wiederum:
Tei =
T
0, 355
(4.16)
Die Ersatzzeitkonstante des Systems nimmt also unabha¨ngig von den Streckenparametern
linear mit der Abtastzeit zu. Werden nochmals die zuvor beschriebenen Rechenstrategien her-
angezogen, kann festgestellt werden, dass eine Halbierung der Abtastzeit der Stromregelung
unter Ausnutzung beider Symmetriepunkte ebenfalls eine Halbierung der Ersatzzeitkonstan-
te, sowie eine Verdopplung der Grenzfrequenz des Systems zur Folge hat. Durch diese einfache
Maßnahme la¨sst sich also die Kleinsignalbandbreite2 des Stromregelkreises verdoppeln.
Evaluation des konventionellen Stromregelkreises
In Abbildung 4.3a ist die Sprungantwort des Querstroms des konventionellen Stromregelkrei-
ses nach Rechenstrategie 1 dargestellt. Die vom Stromregler angeforderte Stellgro¨ße befand
sich wa¨hrend der gesamten Messung innerhalb der Spannungsgrenzen. Die Abbildung stellt
somit das Kleinsignalverhalten dar. Wie zu erkennen ist, stellt sich das durch die Regleraus-
legung vorgegebene Einschwingverhalten in guter Na¨herung ein. Der Regelkreis beno¨tigt
zwei Abtastschritte, bevor u¨berhaupt eine A¨nderung des gemessenen Querstromes stattfin-
det (vgl. Gleichung (4.7)). Diese Laufzeit produziert insbesondere fu¨r hohe Frequenzen einen
betra¨chtlichen Phasenabfall. Es ist wu¨nschenswert, diese Verzo¨gerung mo¨glichst klein zu hal-
ten. Bei dem vorliegenden Stromregler ist dies nur durch die Erho¨hung der Schaltfrequenz
mo¨glich.
Zur U¨berpru¨fung des Modells ist in Abbildung 4.3b der gemessene und der simulierte Fre-
quenzgang des Stromreglers dargestellt. Zur Messung des Frequenzgangs wird der Quer-
stromregelkreis durch ein Pseudo-Bina¨res-Rauschsignal, kurz PRBS-Signal, angeregt und
gleichzeitig der Querstromistwert aufgezeichnet. Mit Hilfe der Matlab Funktion
”
tfestimate“
la¨sst sich anschließend der Frequenzgang zwischen dem PRBS-Signal und der Messung be-
rechnen und darstellen. Der Vergleich zwischen Messung und Modell zeigt eine sehr gute
U¨bereinstimmung. Aus der Messung ist die Grenzfrequenz des Regelkreises ablesbar. Sie be-
tra¨gt wie zuvor durch Gleichung (4.14) berechnet ca. 2,2 kHz. Das Frequenzverhalten des
geschlossenen Regelkreises zeigt deutlich den hohen Phasenabfall, welcher durch die bereits
in der Sprungantwort sichtbare Laufzeit entsteht.
2Der Begriff Kleinsignalbandbreite bezieht sich auf den Frequenzbereich von 0 Hz bis zur Grenzfrequenz fc
eines Regelkreises
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Abbildung 4.3: (a) zeigt die gemessene Sprungantwort des Querstroms fu¨r einen konventio-
nellen Stromregelkreis nach Strategie 1. Hierbei wurde eine Mittelung u¨ber
mehrere Sprungantworten zur Elimination des Rauschens durchgefu¨hrt. (b)
zeigt das gemessene Bode-Diagramm eines konventionellen Stromregelkreises
nach Strategie 1.
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4.1.3 Laufzeitfreie Stromregelungen
Durch den Einsatz eines FPGAs kann aufgrund der sehr kleinen Rechenzeit die U¨bertra-
gungsfunktion des offenen Kreises na¨herungsweise als laufzeitfrei angesehen werden. Hieraus
folgt, mit kc = 0:
GC(z) = 1 (4.17)
Mit erneuter Platzierung des Vorhalts des PI-Reglers auf die Polstelle der U¨bertragungs-
funktion GK(z) ergibt sich die U¨bertragungsfunktion des geschlossenen Kreises zu:
Gg(z) =
VR VH,q
z − 1 + VR VH,q (4.18)
Aus (4.18) la¨sst sich ableiten, dass sich fu¨r:
VR =
1
VH,q
(4.19)
die U¨bertragungsfunktion die folgende Form annimmt:
Gg(z) =
1
z
(4.20)
Das entstehende Laufzeitelement erinnert stark an einen Dead-Beat Controller fu¨r Antriebs-
stromregelungen, bei denen durch Modellvorgabe des Stromregelkreises ein gleichwertiges
Verhalten erzielt werden kann.
Der hier pra¨sentierte Ansatz basiert jedoch auf einem PI-Stromregler mit den bekannten Vor-
teilen. Maschinen- und Stellgliednichtlinearita¨ten, wie Sa¨ttigung und Totzeiten, haben einen
deutlich geringeren Einfluss, da diese den PI-Stromregler zwar be- bzw. entda¨mpfen, aller-
dings zu keinem qualitativ schlechten Einschwingverhalten fu¨hren. Um dies zu verdeutlichen,
wurden Simulationen durchgefu¨hrt bei denen der Versta¨rkungsfaktor und die Zeitkonstante
der Strecke jeweils um 30 Prozent von dem nominellen Wert gea¨ndert wurden. Der PI-Regler
weist hierbei immer die gleichen Parameter auf. Die Ergebnisse der Simulationen sind in Ab-
bildung 4.4 dargestellt. Deutlich ist jeweils die Ent- bzw. Beda¨mpfung des Stromregelkreises
zu erkennen. Das grundsa¨tzliche Verhalten bleibt allerdings gleich. Die sich fu¨r den Fall der
Entda¨mpfung ausbildende Eigenfrequenz ist sehr hochfrequent. Mechanisch gesehen ha¨tte
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Abbildung 4.4: Sprungantworten des laufzeitfreien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4
fu¨r die Abweichung eines Streckenparameters
ein derartiges Verhalten keinerlei Einfluss auf die u¨berlagerten Regelkreise. Im Fall der Be-
da¨mpfung des Einschwingverhaltens, verringert sich die Bandbreite des Stromregelkreises.
Die Auswirkungen auf die u¨berlagerte Regelung sind aber gering, da die Dynamik des hier
vorgestellten Ansatzes im Vergleich zur konventionellen Stromregelung hoch ist.
Fu¨r das U¨bertragungsverhalten von (4.20) ist eine Angabe der Grenzfrequenz nicht sinnig,
da aufgrund der sich ausbildenden Laufzeit kein Amplitudenabfall entsteht. Allerdings la¨sst
sich analog zum vorigen Kapitel eine Ersatzzeitkonstante definieren. Aus dem reinen Lauf-
zeitverhalten der U¨bertragungsfunktion Gg ergibt sich die Ersatzzeitkonstante zu:
Tei = T (4.21)
Anzumerken ist, dass das ermittelte U¨bertragungsverhalten des geschlossenen Regelkreises,
also das einer reinen Laufzeit, wiederum nur sehr bedingt als PT1 dargestellt werden kann.
Zur exakten Abbildung des Systems ist sie nicht geeignet.
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Evaluation des laufzeitfreien Stromregelkreises
In Abbildung 4.5a ist die gemessene Sprungantwort des Querstroms eines laufzeitfreien
Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4 dargestellt. Wie zu erkennen ist, wird ein fast idea-
les Einschwingverhalten erzielt. Nach einem Abtastschritt ist das System eingeschwungen.
Es kann somit in guter Na¨herung das eingestellte U¨bertragungsverhalten aus (4.20) erzielt
werden. Im Vergleich zur konventionellen Stromregelung ist die Gesamtlaufzeit bis zur Re-
aktion des Stromregelkreises auf einen Stromsollwert ebenfalls um den Faktor 2 halbiert. So
kann ein deutlich flacherer Phasengang erzielt werden.
In Abbildung 4.5b ist der gemessene und modellierte Frequenzgang des Systems dargestellt.
Wie abgebildet, stimmt das Modell mit der Realita¨t sehr gut u¨berein. Fu¨r hohe Frequenzen
weicht das Systemverhalten um ca. -1 dB vom Verhalten des Modells ab. Diese Abweichung
ist durch nicht modellierte Laufzeiten der A/D-Wandler zu erkla¨ren. Sie kann aufgrund ihres
geringen Einflusses vernachla¨ssigt werden.
4.2 Einfluss der Schaltfrequenz und des Regelverfahrens
auf die Kleinsignaldynamik des Stromregelkreises
Die zuvor durchgefu¨hrten Berechnungen belegen einen direkten linearen Zusammenhang zwi-
schen der erzielbaren Kleinsignalbandbreite eines Stromregelkreises mit der Schaltfrequenz.
Dieser Zusammenhang gilt natu¨rlich nur, solange der Regeltakt direkt nach den dargestellten
Rechenstrategien an die Schaltfrequenz gebunden ist. Die erzielbare maximale Bandbreite
u¨ber der Schaltfrequenz ist in Abbildung 4.6 fu¨r die konventionellen Stromregler nach Re-
chenstrategie 1 und 2 dargestellt. Fu¨r Rechenstrategie 3 und 4 ist eine Bandbreite wegen des
reinen Laufzeitcharakters der geschlossenen U¨bertragungsfunktion nicht berechenbar. Zum
Vergleich ist jedoch die Shannon Grenze fu¨r den einfachen, wie auch den doppelten, Regel-
takt bezu¨glich der Schaltfrequenz als Kennlinie eingezeichnet. Diese ko¨nnen na¨herungsweise
als maximale Bandbreite fu¨r Rechenstrategie 3 und 4 gewertet werden.
Unter der Voraussetzung, dass die Schaltfrequenz hinreichend von der Maschineninduktivi-
ta¨t gegla¨ttet wird, ko¨nnen unter Beibehaltung der Kleinsignaldynamik a¨quivalente Schalt-
frequenzen ermittelt werden. Beispielsweise kann mit Rechenstrategie 1 bei 16 kHz Schalt-
frequenz eine Bandbreite von ca. 2,2 kHz erzielt werden. Die gleiche Bandbreite ist durch
Rechenstrategie 2 bereits bei einer Schaltfrequenz von 8 kHz mo¨glich. Rechenstrategie 3
und 4 sind wiederum bei einer Schaltfrequenz von ca. 4 kHz bzw. 2 kHz in der Lage eine
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Abbildung 4.5: (a) zeigt die gemessene Sprungantwort des Querstroms fu¨r einen laufzeitfreien
Stromregelkreis nach Strategie 4. Hierbei wurde eine Mittelung u¨ber mehrere
Sprungantworten zur Elimination des Rauschens durchgefu¨hrt. (b) zeigt das
gemessene Bode-Diagramm eines laufzeitfreien Querstromregelkreises nach
Strategie 4
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Abbildung 4.6: Bandbreite eines Stromregelkreises u¨ber der Schaltfrequenz
a¨quivalente Dynamik zu erzeugen. Unter Vernachla¨ssigung anderer Erwa¨gungen wie Akustik
oder Stromrippelgla¨ttung kann bei gleicher Dynamik die Schaltfrequenz durch Einsatz eines
FPGAs mit Rechenstrategie 4 um den Faktor 8 verbessert werden. Die vorgestellten Ergeb-
nisse legen nahe, dass insbesondere bei Anwendungen, die eine hohe Dynamik bei gleichzeitig
niedriger Schaltfrequenz erfordern, der Einsatz eines laufzeitfreien Stromregelkreises sinnvoll
erscheint. Da die Schaltverluste von IGBTs von der Schaltfrequenz abha¨ngen, kann durch
die gezeigten Verfahren ha¨ufig auf ein kompliziertes Ku¨hlungskonzept (Beispielsweise Was-
serku¨hlung) der Leistungselektronik verzichtet werden.
4.3 Geschwindigkeitsregelkreis
Fu¨r den Geschwindigkeitsregelkreis wird ein PI-Regler verwendet. Dies entspricht der indus-
triellen Standardlo¨sung zur Geschwindigkeitsregelung. Gegenstand der folgenden Untersu-
chungen ist der Einfluss des Stromregelkreises auf die Geschwindigkeitsregelung.
Die Auslegung des PI-Reglers wird im kontinuierlichen Laplace Raum vollzogen. Der Strom-
regelkreis und etwaige Geschwindigkeitsfilter werden durch ein PT1 gena¨hert. Es entsteht
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somit die folgende kontinuierliche Kreisu¨bertragungsfunktion des Geschwindigkeitsregelkrei-
ses:
GDk(s) = VH,q
TD s+ 1
TD s
1
Te s+ 1
1
TJ s
(4.22)
Hierbei steht das Verzo¨gerungselement mit der Zeitkonstante Te stellvertretend fu¨r die Sum-
menzeitkonstante aller Verzo¨gerungselemente innerhalb des Geschwindigkeitsregelkreises:
Te =
n∑
i=1
Te,i (4.23)
Und die mechanische Zeitkonstante TJ ist als Quotient aus dem Massentra¨gheitsmoment und
dem Momentenfaktor des Antriebs definiert:
TJ =
Θ
Kel
(4.24)
Basierend auf dem
”
Satz von der Summe der kleinen Zeitkonstanten“ (vgl. [64]) ist die Na¨he-
rung aller Verzo¨gerungselemente der Strecke durch ein PT1 nur dann gu¨ltig, wenn Sie klein
gegenu¨ber der Integrierzeitkonstante TJ ist. Bei einem Geschwindigkeitsregelkreis wird die
Massentra¨gheit Θ und somit die Integrierzeitkonstante TJ durch die Mechanik bestimmt.
Im Vergleich hierzu wird die Ersatzzeitkonstante Te hauptsa¨chlich durch die Stromregelung
und die Filterung der Geschwindigkeit beeinflusst. Da die Zeitkonstanten mechanischer Sys-
teme im Vergleich zu denen der Stromregelung und der Geschwindigkeitsfilterung groß sind,
kann in guter Na¨herung das elektrische Teilsystem durch ein PT1 abgebildet werden. Fu¨r die
in (4.22) dargestellte Kreisu¨bertragungsfunktion lassen sich die Reglerparameter nach dem
symmetrischen Optimum fu¨r eine beliebige Da¨mpfungsvorgabe DD wie folgt berechnen:
a = 2DD + 1
TD = a
2 Te
VH,q =
TJ
a Te
(4.25)
Im Fall des konkreten Systems folgt das in Abbildung 4.7 dargestellte Blockschaltbild. Unter
Annahme, dass die Ableitung der Winkelgeschwindigkeit durch Winkelmessung mit einem
optischen sin/cos Enkoder anna¨hernd verzo¨gerungsfrei erfolgt, dominiert die Zeitkonstante
des Stromregelkreises die Kreisu¨bertragungsfunktion des Geschwindigkeitsregelkreises voll-
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Abbildung 4.7: Blockschaltbild des Geschwindigkeitsregelkreises
sta¨ndig. Eine Verbesserung der Stromreglerdynamik u¨bertra¨gt sich demzufolge direkt auf die
erzielbare Dynamik der u¨berlagerten Regelung.
Eine Besonderheit stellt die im Blockschaltbild dargestellte Rechenzeit dar. Bei einer konven-
tionellen Antriebsregelung werden alle Regelkreise innerhalb eines Abtastschrittes berechnet.
Die hierfu¨r anfallende Rechenzeit wurde also bereits innerhalb der Ersatzzeitkonstante des
konventionellen Stromregelkreises beru¨cksichtigt. Entsprechend folgt mit Tc = 0 s die Ge-
samtverzo¨gerung Te der Regelstrecke zu:
Te = Tei + Tfil =
T
0, 355
+ Tfil (4.26)
Wobei Tfil die Ersatzzeitkonstante eines etwaigen Geschwindigkeitsfilters modelliert. Fu¨r
reine Differenzierung gilt: Tfil ≈ 0 s
Im Fall der laufzeitfreien Stromregelung ist die Rechenzeit nicht implizit in der Ersatz-
zeitkonstante des Stromregelkreises enthalten. Der Grund hierfu¨r liegt in der anna¨hernd
verzo¨gerungsfreien Berechnung des Stromregelkreises mit einem FPGA. Da der u¨berlagerte
Geschwindigkeitsregelkreis auf einem DSP berechnet wird, muss wiederum eine Rechenzeit
Tc bis zur Sollwertvorgabe an den Stromregelkreis beru¨cksichtigt werden. Im Folgenden wird
davon ausgegangen, dass diese Sollwertvorgabe des Geschwindigkeitsregelkreises an den lauf-
zeitfreien Stromregelkreis innerhalb eines Stromreglertaktes erfolgt. Die somit zu beru¨cksich-
tigende Ersatzzeitkonstante fu¨r laufzeitfreie Stromregelungen erho¨ht sich um eine Laufzeit
Tc = T . Die Gesamtverzo¨gerung Te folgt entsprechend zu:
Te = Tc + Tei + Tfil = 2 T + Tfil (4.27)
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Gleichung (4.27) legt eine weitere Verbesserungsmo¨glichkeit des Geschwindigkeitsregelkreises
offen. Wenn der Geschwindigkeitsregelkreis in einem FPGA implementiert wird, kann die
Rechenzeit Tc vernachla¨ssigt werden. Eine weitere Dynamikverbesserung ist somit denkbar.
In der vorliegenden Arbeit wurde dieser Ansatz nicht weiter verfolgt, da die Ressourcen im
FPGA nicht zur Verfu¨gung standen.
Mit den berechneten Ersatzzeitkonstanten folgen die Reglerparameter des Geschwindigkeits-
regelkreises im Fall der konventionellen Stromregelung zu:
TD = a
2
(
T
0, 355
+ Tfil
)
VH,q =
TJ
a
(
T
0, 355
+ Tfil
) (4.28)
Unter Verwendung der laufzeitfreien Stromregelung ergibt sich unter Beru¨cksichtigung der
Rechenzeit des Geschwindigkeitsreglers:
TD = a
2 (2 T + Tfil)
VH,q =
TJ
a (2 T + Tfil)
(4.29)
Fu¨r beide Realisierungen des Stromregelkreises kann die enthaltene Abtastzeit T wiederum
durch die Regelung auf zwei PWM-Symmetriepunkte halbiert werden.
4.3.1 Evaluation des Geschwindigkeitsregelkreises
Die U¨berpru¨fung der Einstellregeln des Geschwindigkeitsregelkreises unter Verwendung ver-
schiedener Stromregelkreise wird experimentell durchgefu¨hrt. Zuerst wird hierzu der Ge-
schwindigkeitsregelkreis u¨ber einen konventionellen Stromregelkreis nach Rechenstrategie 1
geschlossen. Zur Unterdru¨ckung einer Enkoderresonanz wird ein Luenberger-Beobachter nach
Abschnitt 6.4 verwendet. Der Beobachter ermittelt die Geschwindigkeit na¨herungsweise ver-
zo¨gerungsfrei, es gilt daher Tfil ≈ 0 s. Hierdurch kann die volle Dynamik fu¨r Fu¨hrungsan-
regung erzielt werden. Die Sprungantwort des Geschwindigkeitsregelkreises ist in Abbildung
4.8a dargestellt. Nach Auftreten des Sollsprungs steigt die Geschwindigkeit na¨herungsweise
linear bis zum Sollwert. Der lineare Anstieg ist durch die Strombegrenzung des Geschwindig-
keitsregelkreises bedingt. Nach Erreichen der Sollgro¨ße findet ein U¨berschwingen mit einer
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Abbildung 4.8: Verhalten des Geschwindigkeitsregelkreises unter Verwendung eines konven-
tionellen Stromregelkreises nach Rechenstrategie 1. (a) zeigt das Einschwin-
gen der Winkelgeschwindigkeit auf einen Sollwert von 10 rad/s. (b) zeigt den
gemessenen Fu¨hrungsfrequenzgang des Geschwindigkeitsregelkreises
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Amplitude von ca. 12 % des Referenzwertes statt. Ein derartig hoher Spitzenwert ist ty-
pisch fu¨r Geschwindigkeitsregler, die nach dem symmetrischen Optimum eingestellt wurden.
Ha¨ufig wird zur Kompensation des U¨berschwingers ein Verzo¨gerungselement in die Fu¨h-
rungsgro¨ße der Geschwindigkeitsregelung eingebracht. Dieses Vorgehen wu¨rde allerdings die
dynamischen Eigenschaften der Positionskaskade reduzieren, weshalb es hier keine Anwen-
dung findet.
Der Fu¨hrungsfrequenzgang des geschlossenen Geschwindigkeitsregelkreises ist in Abbildung
4.8b dargestellt. Weiterhin ist der Frequenzgang des gena¨herten Systems enthalten. Wie
abgebildet weicht das zuvor abgeleitete kontinuierliche Modell fu¨r ho¨here Frequenzen stark
vom tatsa¨chlichen Systemverlauf ab. Der Grund dieses Verhaltens liegt in der ungenauen
Na¨herung des Stromregelkreises durch ein PT1 und auch an den von Enkoderresonanzen be-
hafteten U¨bertragungsverhalten der mechanischen Strecke. Fu¨r niedrige Frequenzen stimmt
das vereinfachte Modell mit der Messung weitestgehend u¨berein. Deshalb kann in guter Na¨-
herung die zuvor beschriebene vereinfachte Auslegung im kontinuierlichen Raum verwendet
werden. Die Bandbreite des Systems la¨sst sich aus dem U¨bertragungsverhalten ablesen. Die
Grenzfrequenz wird bei ca. 800 Hz erreicht.
Im Vergleich zur Geschwindigkeitsregelung mit einem konventionellen Stromregelkreis ist
in Abbildung 4.9a die Sprungantwort eines Geschwindigkeitsregelkreises mit laufzeitfreier
Stromregelung nach Rechenstrategie 4 dargestellt. Erst nachdem die Strombegrenzung ver-
lassen wurde, kommt die verbesserte Dynamik der inneren Regelschleife zum Tragen. Der
durch das symmetrische Optimum resultierende U¨berschwinger liegt nun im Bereich 5% des
Referenzwertes und fa¨llt somit deutlich kleiner aus. Die Sollgro¨ße wird schneller erreicht.
Der zugeho¨rige Frequenzgang ist in Abbildung 4.9b dargestellt. Wie zuvor ist auch das gena¨-
herte System in der Abbildung enthalten. Die Grenzfrequenz des Geschwindigkeitsregelkrei-
ses betra¨gt laut Messung ca. 2,3 kHz. Unter Verwendung der zuvor dargelegten Techniken
zur Erho¨hung der Stromregelkreisdynamik ist also ein um den Faktor 3 dynamischeres Fu¨h-
rungsverhalten des Geschwindigkeitsregelkreises mo¨glich.
4.4 Einfluss des Stromreglerverfahrens auf die
Kleinsignaldynamik des Geschwindigkeitsregelkreises
Die maximale Bandbreite des Geschwindigkeitsregelkreises kann, wie zuvor beim Stromregel-
kreis durch die Schaltfrequenz des Umrichters dargestellt werden. Zur genauen Berechnung
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Abbildung 4.9: Verhalten des Geschwindigkeitsregelkreises unter Verwendung eines laufzeit-
freien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4. (a) zeigt das Einschwingen
der Winkelgeschwindigkeit auf einen Sollwert von 10 rad/s. (b) zeigt den
gemessenen Fu¨hrungsfrequenzgang des Geschwindigkeitsregelkreises
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Abbildung 4.10: Bandbreite des Geschwindigkeitsregelkreises u¨ber der Schaltfrequenz
der jeweiligen Bandbreite wurden Simulationen mit den in Abschnitt 4.1 abgeleiteten zeit-
diskreten Modellen der Stromregelkreise durchgefu¨hrt. Auf eine Approximation sowie eine
Filterung des Geschwindigkeitssignals wurde verzichtet.
Aufgrund der exakten Modellierung des Stromregelkreises kann die Bandbreite des Geschwin-
digkeitsregelkreises nur numerisch bestimmt werden. Die Ergebnisse dieser Berechnungen
sind in Abbildung 4.10 dargestellt. Da der Geschwindigkeitsregelkreis die Massentra¨gheit
des Systems kompensiert, stehen die in der Abbildung enthaltenen Geraden fu¨r das Kleinsi-
gnalverhalten beliebiger Maschinen. Bei Verwendung des konventionellen Stromregelkreises
nach Rechenstrategie 1 kann bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz eine Bandbreite von ca.
800 Hz erzielt werden. Fu¨r den Fall des laufzeitfreien Stromreglers nach Rechenstrategie 4
ergibt sich eine Bandbreite von 2,1 kHz. Beide Ergebnisse stimmen mit den zuvor durchge-
fu¨hrten Messungen am Pru¨fstand nahezu u¨berein.
Bemerkenswert an Abbildung 4.10 ist, dass die maximale Bandbreite des Geschwindigkeits-
regelkreises mit einem konventionellen Stromregelkreis nach Rechenstrategie 2 die des lauf-
zeitfreien Stromregelkreis nach Rechenstrategie 3 u¨bersteigt. Dieser Umstand ist durch die
Berechnung des Geschwindigkeitsreglers auf einem DSP zu erkla¨ren. Die fu¨r die laufzeitfreien
Stromregelkreise eingebrachte Rechenzeit von einem Takt reduziert die maximal erzielbare
Bandbreite erheblich. Entsprechend fa¨llt die Steigerung der Bandbreite unter Verwendung
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des laufzeitfreien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4 ebenfalls geringer aus, als die des
Stromregelkreises nach Rechenstrategie 2 (vgl. Abschnitt 4.2). Aufgrund der Rechenzeit kann
die Schaltfrequenz des Systems unter Beibehaltung der Bandbreite des Geschwindigkeitsre-
gelkreises bei Vergleich eines Stromreglers nach Rechenstrategie 1 mit einem Stromregler
nach Rechenstrategie 4 lediglich um den Faktor 2,6 reduziert werden. Ein ho¨herer Faktor
ist durch eine rechenzeitfreie Implementierung des Geschwindigkeitsregelkreises auf einem
FPGA mo¨glich. Dieses Vorgehen konnte im Rahmen der vorliegenden Arbeit aufgrund feh-
lender Ressourcen im FPGA nicht angewandt werden.
4.5 Entwurf des Lagereglers
Fu¨r die Lageregelung wird u¨blicherweise ein einzelnes Proportionalglied (P-Regler) verwen-
det. Da Sto¨rungen grundsa¨tzlich innerhalb des Geschwindigkeitsregelkreises angreifen und
dort stationa¨r ausgeregelt werden, ist kein Integralanteil im Lageregelkreis erforderlich. Me-
chanische Sto¨rungen a¨ußern sich zu Beginn ihres Auftretens hauptsa¨chlich auf dem Ge-
schwindigkeitssignal. Fu¨r ihre Ausregelung ist dementsprechend der Geschwindigkeitsregel-
kreis verantwortlich. Die Lageregelung ist nur fu¨r niedrige Frequenzen an der Sto¨rausregelung
beteiligt.
In dieser Arbeit wurde das Hauptaugenmerk auf die bestmo¨gliche Unterdru¨ckung externer
Sto¨rmomente gelegt. Aufgrund des untergeordneten Einflusses der Lageregelung bezu¨glich
dieser Kerneigenschaften wurden diese hier nicht einzeln optimiert sondern empirisch aus-
gelegt. Hierbei ist anzumerken, dass bei der Auslegung des Lageregelkreises (empirisch oder
analytisch) es meist nicht sinnvoll ist, den P-Faktor auf die maximal erzielbare Kleinsi-
gnaldynamik einzustellen. Der Grund hierfu¨r liegt an der Eigenschaft eines P-Lagereglers
in Abha¨ngigkeit von der Strombegrenzung des Geschwindigkeitsregelkreises unterschiedli-
ches Einschwingverhalten aufzuweisen. Ein auf maximale Kleinsignaldynamik eingestellter
Lageregelkreis produziert beispielsweise im Fall einer Großsignalanregung, die Stellgro¨ßen au-
ßerhalb der Strombegrenzung anfordert, Grenzschwingungen mit großer Amplitude, die nur
sehr langsam abklingen. Dem kann zwar in gewissem Maße durch spezielle Maßnahmen, wie
beispielsweise Anti-Windup[40], Vorsteuerung[59][75] oder alternative Reglerstrukturen[12]
entgegen gewirkt werden. Hierdurch wird allerdings die Fa¨higkeit des Systems mechanische
Sto¨rmomente auszuregeln kaum verbessert. Daher wurde auf ihre Anwendung verzichtet.
Fu¨r die empirische Auslegung der Lageregelung, wird eine vollsta¨ndige Umdrehung des Mo-
tors als die maximal zu erwartende Großsignalanregung gewa¨hlt. Die Auslegung erfolgt durch
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Abbildung 4.11: Sprung um eine mechanische Umdrehung auf dem Positionsregelkreis.
die Aufzeichung der Sprungantwort mit anschließender Anpassung des P-Faktors der Lage-
regelung. Dies wird solange durchgefu¨hrt, bis die Positionsregelung na¨herungsweise aperiodi-
sches Verhalten aufweist.
Abbildung 4.11 zeigt das Ergebnis der empirischen Auslegung der Kaskadenregelung anhand
des Einschwingverhaltens der Sprungantwort. Da der Positionsregelkreis nicht auf maximale
Kleinsignaldynamik ausgelegt wurde, ist sein Einschwingverhalten im Fall des laufzeitfreien
und des konventionellen Stromregelkreises qualitativ gleichwertig. Auf etwaige Verbesserung
der Kleinsignaldynamik der Lageregelung wurde aufgrund der oben genannten Gru¨nde ver-
zichtet.
4.6 Unterdru¨ckung von Momentensto¨rungen durch die
Kaskadenregelung
Die bisherigen Untersuchungen belegen eine starke Verbesserung hinsichtlich Fu¨hrungsanre-
gung der Strom- sowie der Geschwindigkeitsregelung. Weitaus wichtiger ist aber die Fa¨higkeit
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Abbildung 4.12: (a) zeigt den Sto¨rfrequenzgang der Kaskadenregelung im Fall des konventio-
nellen Stromregelkreises (Rechenstrategie 1). (b) zeigt den Sto¨rfrequenzgang
der Kaskadenregelung im Fall des laufzeitfreien Stromregelkreises (Rechen-
strategie 4).
der Kaskadenregelung Sto¨rmomente (z.B. Lastmomentspru¨nge) zu unterdru¨cken. Die Ver-
besserung der Stromregelung durch Minimierung der Rechenzeit und Verwendung von zwei
Symmetriepunkten fu¨hren hier ebenfalls zu deutlich besseren Eigenschaften.
Zur Untersuchung der Fa¨higkeit des Systems Sto¨rungen auszuregeln, wird der Querstromre-
ferenz ein PRBS-Signal u¨berlagert. Dieses Rauschsignal wirkt in etwa wie die Anregung des
Systems mit einem breitbandigen Sto¨rmoment. Die Kaskadenregelung wird unter Verwen-
dung der zuvor gezeigten Auslegungskriterien parametriert. Das Geschwindigkeitsignal wird
u¨ber einen Einmassen-Beobachter nach Kapitel 6.4 ermittelt. Die Amplitudenga¨nge in Abbil-
dung 4.12 zeigen die U¨bertragung des Rauschens auf den mechanischen Maschinenwinkel fu¨r
den konventionellen und den laufzeitfreien Stromregelkreis (Rechenstrategie 1 und 4). Wie
dargestellt, weist die Kaskadenregelung mit konventionellem Stromregelkreis eine Sto¨runter-
dru¨ckung von -66 dB bis ca. 250 Hz auf. Die Kaskadenregelung mit laufzeitfreiem Strom-
regelkreis verfu¨gt im Frequenzbereich bis ca. 800 Hz bereits u¨ber eine Sto¨runterdru¨ckung
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von -81 dB. Dementsprechend kann alleine durch einen dynamischeren Stromregelkreis die
Sto¨runterdru¨ckung um -15 dB verbessert werden. Sinusfo¨rmige Sto¨rmomente werden also
um den Faktor 5 besser beda¨mpft als zuvor.
4.7 Sto¨rsteifigkeit
Zur Bewertung der Fa¨higkeit einer Servoregelung Sto¨rungen zu unterdru¨cken wird ha¨ufig
der Begriff der Sto¨rsteifigkeit aus der Mechanik entliehen. Die statische Sto¨rsteifigkeit ist
definiert als Federkonstante, die eine Verdrehung der Achse um den Winkel  bezogen auf
das Sto¨rmoment M angibt.
cstatic =
M
ε
(4.30)
Die statische Sto¨rsteifigkeit ist bei der Betrachtung eines Antriebsstrangs wenig sinnvoll, da
etwaige Positionsabweichungen durch den Geschwindigkeits- und den Positionsregler ausge-
glichen werden. Zur Bewertung von Servoregelungen wird daher die so genannte dynamische
Sto¨rsteifigkeit herangezogen. Die dynamische Sto¨rsteifigkeit ist wie folgt definiert:
cdyn =
∆M
∆ε
(4.31)
Ein Sprung auf dem Moment um ∆M produziert eine zu null abklingende Winkelabweichung
des Antriebs. Das Maximum der Winkelabweichung ∆ε bezogen auf die Ho¨he des Momen-
tensprungs ∆M ergibt die dynamische Sto¨rsteifigkeit. Mit Hilfe dieses Kriteriums la¨sst sich
in einer Zahl ausdru¨cken, wie gut ein System Sto¨rungen ausregeln kann. Entsprechend ist
so auch ein direkter Vergleich zwischen zwei unterschiedlichen Regelkreisrealisierungen mo¨g-
lich.
Evaluation der Sto¨rsteifigkeit der Kaskadenregelung
Der zur Bestimmung der Sto¨rsteifigkeit beno¨tigte Momentensprung wird u¨ber einen Sprung
auf der Querstromreferenz des Stromregelkreises bei geschlossener u¨berlagerter Regelung
emuliert. Die fu¨r einen Querstromsprung auf iq = 1 A entstehende Winkelabweichung vom
Referenzwert ist fu¨r die vollsta¨ndige Kaskadenregelung mit konventionellem und mit laufzeit-
freiem Stromregler in Abbildung 4.13 dargestellt. Die fu¨r die Messung notwendige Geschwin-
digkeitsfilterung wurde durch einen Luenberger-Beobachter nach Abschnitt 6.3 durchgefu¨hrt.
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Abbildung 4.13: Messung der Winkelabweichung der Kaskadenregelung fu¨r einen Querstrom-
sprung auf iq = 1 A
Die Stromeingangsgro¨ße des Beobachters ist hierbei jeweils um die Sprungho¨he korrigiert wor-
den, um eine korrekte Erfassung der Sto¨rsteifigkeit mit dieser Systematik zu ermo¨glichen.
Fu¨r den Fall des konventionellen Stromregelkreises und Regelung auf einen Symmetriepunkt
ergibt sich laut Messung eine Sto¨rsteifigkeit von cdyn = 775 Nm/rad. Durch Verwendung
des laufzeitfreien Stromregelkreises unter Ausnutzung von zwei Symmetriepunkten verbes-
sert sich die Sto¨rsteifigkeit auf cdyn = 4650 Nm/rad. Durch den Einsatz eines FPGAs und
schneller A/D-Wandler kann die Sto¨rsteifigkeit daher ungefa¨hr um den Faktor sechs erho¨ht
werden.
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5 Erfassung der Zustandsgro¨ßen
Dieses Kapitel befasst sich mit den technischen Mitteln zur mo¨glichst genauen und verzo¨ge-
rungsfreien Erfassung der fu¨r eine Servoregelung relevanten Sensorsignale. Zu Beginn wird
eine Methode vorgestellt, um die Genauigkeit einer Messkette quantitativ zu erfassen. Diese
wird anschließend auf die Stromistwerterfassung angewendet, um so deren Ausgangsgenauig-
keit zu ermitteln. Abschließend wird ein alternatives Verfahren zur Erfassung des Winkelist-
wertes eines optischen Enkoders mit einer programmierbaren Logik erarbeitet. Hierbei findet
wiederum eine Bewertung der Genauigkeit des Verfahrens durch das zu Beginn dargestellte
Hilfsmittel statt.
Die mit den Sensoren und den verwendeten Auswerteverfahren erzielbare Genauigkeit bildet
die grundlegende Basis fu¨r eine mo¨glichst ruhige und genaue Servoregelung. Basierend auf
diesem Wissen werden in Kapitel 6 Methoden zur exakten und verzo¨gerungsfreien Auswer-
tung des Geschwindigkeitssignals vorgestellt. Abschließend werden in Kapitel 7 systematische
und stochastische Fehler auf den Zustandsgro¨ßen na¨her untersucht und falls mo¨glich unter-
dru¨ckt.
5.1 Effektive Anzahl an Bits einer Messkette
Die effektive Anzahl von Bits, englisch Effective Number of Bits (ENOB), gibt an, wie hoch
die tatsa¨chliche Auflo¨sung einer Messkette inklusive Sensor ist. Sie la¨sst sich berechnen durch
Gleichsetzen des Effektivwertes des gesamten Messrauschens Um eff mit dem Effektivwert des
Quantisierungsfehlers Ur,eff eines einzelnen A/D-Wandlers.
Ur,eff = Um,eff (5.1)
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Der Effektivwert des Quantisierungsfehlers betra¨gt nach [85]:
Ur,eff =
ULSB√
12
(5.2)
Hierbei ist ULSB die Weite eines einzelnen Quantisierungsschrittes. Bei sinusfo¨rmiger Vollaus-
steuerung der A/D-Wandler ist der Effektivwert der Signalspannung:
Us,eff =
1√
2
UMAX =
1√
2
· 1
2
· 2N · ULSB (5.3)
Wobei UMAX die maximale Amplitude des erfassten Signales darstellt. Aus (5.2) und (5.3)
la¨sst sich der Signal-Rausch-Abstand bestimmen:
S = 20 dB log
Us,eff
Ur,eff
≈ N · 6, 02 dB + 1, 76 dB (5.4)
Aus dem Signal-Rausch-Abstand la¨sst sich nun die effektive Anzahl an Bits der Messkette
berechnen:
ENOB = N =
S − 1, 76 dB
6, 02 dB
(5.5)
5.2 Strommessung
Die Genauigkeit der Strommessung ist in den meisten Fa¨llen unkritisch, da etwaige Fehler
und Rauschen sehr gut durch den u¨berlagerten Geschwindigkeits- und Positionsregelkreis
beda¨mpft werden ko¨nnen. Wichtiger sind eine mo¨glichst laufzeitfreie Erfassung der Stro¨-
me sowie eine Potenzialtrennung bei der Messung. Zum Erreichen dieser Ziele werden in
industriellen Anwendungen standardma¨ßig Halleffekt-Stromsensoren eingesetzt.
Bei Halleffekt-Stromsensoren wird ausgenutzt, dass ein stromdurchflossener Leiter ein Ma-
gnetfeld erzeugt, dessen Flussdichte mit einem Hallsensor gemessen werden kann. Grundsa¨tz-
lich unterscheidet man Halleffekt-Stromsensoren, die in einer offenen Steuerkette betrieben
werden und solche, die einen geschlossenen Regelkreis besitzen (Kompensations-Halleffekt-
Stromsensoren). Bei Sensoren mit einer offenen Steuerkette misst eine integrierte Schaltung
die Flussdichte des Magnetfeldes und erzeugt ein Ausgangssignal, welches proportional zur
Sta¨rke des zu messenden Stroms ist. Das Messverfahren verfu¨gt prinzipbedingt u¨ber eine
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Abbildung 5.1: Rauschen auf einem Phasenstrom bei eingeschaltetem Umrichter und deak-
tivierter Regelung
Potenzialtrennung. Die Genauigkeit dieser Sensoren ha¨ngt direkt mit der nichtlinearen Hys-
teresekennlinie des Kernmaterials zusammen. Sensoren mit einem geschlossenen Regelkreis
besitzen zwei Wicklungen auf dem Kern. Der gemessene Magnetfluss wird mit Hilfe einer
Sekunda¨rspule kompensiert. Der sekunda¨rseitige Kompensationsstrom ist ein exaktes Abbild
des Prima¨rstroms. Die Genauigkeit ist hierbei nahezu unabha¨ngig von der Hysteresekennlinie
des Kernmaterials, sowie unempfindlich gegenu¨ber dem Erdmagnetfeld. Aufgrund dieser Ei-
genschaften werden daher meist Sensoren mit einer geschlossenen Regelschleife eingesetzt.
5.2.1 Effektive Auflo¨sung der Phasenstro¨me
Die Abbildung 5.1 zeigt das gemessene Stromsignal in einer Phase bei deaktivierter Stromre-
gelung. Der Umrichter war wa¨hrend der Messung eingeschaltet. Etwaige Sto¨rkomponenten,
die durch das Schalten entstehen, werden also mit beru¨cksichtigt. Im unteren Teil der Abbil-
dung ist ein Histogramm des Stromsignals dargestellt. Die Abbildung zeigt, dass das u¨berla-
gerte Rauschen der Stromsensorik na¨herungsweise gaußfo¨rmig verteilt ist. Der Effektivwert
des Messrauschens liegt bei Ieff = 5 mA. Die effektive Anzahl an Bits fu¨r eine sinusfo¨rmige
Vollaussteuerung der A/D-Wandler mit dem maximal erfassbaren Strom Imax = 25 A ergibt
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sich nach Kapitel 5.1 zu:
ENOB ≈ 11, 5 Bit (5.6)
Der Sensor und die eingebaute Elektronik ko¨nnen also eine Auflo¨sung von ca. 11-Bit lie-
fern. Es folgt, dass die verwendeten 14-Bit A/D-Konverter ihre maximale Auflo¨sung nicht
erzielen. Der Grund hierfu¨r liegt hauptsa¨chlich an dem durch das Strommessverfahren her-
vorgerufenen Rauschen. Eine Verbesserung der A/D-Wandler-Auflo¨sung ha¨tte entsprechend
keinen Einfluss auf die Genauigkeit der Phasenstro¨me. Eine Erho¨hung der effektiven Anzahl
an Bits ist nur durch U¨berabtastung der Stro¨me mo¨glich. Das hierfu¨r notwendige Vorgehen
wird in Kapitel 7.3.2 beschrieben.
5.3 Winkelmessung
Eine exakte Winkelmessung ist obligatorisch zum Erreichen einer hohen Sto¨rsteifigkeit und
Systemruhe. Fehler und Rauschen auf dem Winkelistwert werden nicht durch u¨berlagerte
Regelkreise unterdru¨ckt, sondern direkt durch die Kaskadenregelung auf die Strecke einge-
pra¨gt. Zur Ermittlung der Winkelinformation werden u¨blicherweise optische sin/cos Enko-
der verwendet. Optische Enkoder basieren auf einer Maske mit transparenten und nicht-
transparenten Fla¨chen. Ein Lichtstrahl fa¨llt auf die Maske und wird von einem dahinter
liegenden Empfa¨nger registriert. Die Maske ist auf einen Streifen oder auf einer Scheibe
aufgebracht. In der Antriebstechnik wird ein Enkoder ha¨ufig in einem Pra¨zisionskugellager
eingefasst, um sto¨rende Verlagerungen und Exzentrizita¨ten bei der Messung zu vermeiden.
Die Ausgangssignale optischer Enkoder sind zwei um 90 Grad phasenverschobene, Sinussi-
gnale:
a = â · cos
(
λ α
2 pi
)
b = b̂ · sin
(
λ α
2 pi
)
(5.7)
Wobei â sowie b̂ die Signalamplituden, α der gesuchte Winkel und λ die Winkelperiode
der Sinussignale bezogen auf eine volle Umdrehung darstellt. Aufgrund von physikalischen
Einschra¨nkungen lassen sich die Signale a und b nicht beliebig genau erfassen. Daher werden
u¨blicherweise mehrere Sinus-Perioden fu¨r die Darstellung einer Umdrehung verwendet. Die
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Winkelperiode ist jetzt ein n-tel einer vollen Umdrehung:
λ =
2 pi
n
(5.8)
Die Winkelinformation setzt sich nun aus einer Grob- und einer Feinlage zusammen. Die
Feinlage wird durch den Quotienten der Signale a und b mit anschließender Bildung des
Arkustangens1 bestimmt:
α = atan2 (b, a) (5.9)
Die Groblage kann nun wahlweise durch das Za¨hlen der Sinusperioden von a und b (vgl. [59])
oder der Spru¨nge des Arkustangenssignals α ermittelt werden. Die Winkelposition des Rotors
ergibt sich aus der Summation der Grob- und der Feinlage. Sie wird ha¨ufig als Hochauflo¨sung
bezeichnet:
ε = 2pi
i
kenc
+
α
kenc
(5.10)
Wobei kenc die Gesamtanzahl und i die Anzahl der geza¨hlten Sinus- und Kosinusperioden
darstellt.
Die Enkoderssignale a und b werden u¨ber die Flash A/D-Konverter mit 14-Bit Auflo¨sung
und einer Datendurchsatzrate von 10MSamples/s erfasst. Durch eine Auswertung der Enko-
derspuren im FPGA la¨sst sich ein genaues und verzo¨gerungsarmes Winkelsignal ermitteln.
In Abbildung 5.2 ist das Prinzip der Winkelauswertung des Referenzumrichters dargestellt.
Die durch die schnellen A/D-Wandler akquirierten Spursignale werden u¨ber einen CORDIC-
Algorithmus (COordinate Rotation DIgital Computer) (Block 1) demoduliert. Anschlie-
ßend findet eine Fehlerkompensation (Block 2) durch eine winkelabha¨ngige Tabelle statt.
Das fehlerbereinigte Signal wird nun auf Spru¨nge u¨berpru¨ft. Die auftretenden Spru¨nge wer-
den geza¨hlt (Block 3). Der Za¨hlerstand entspricht der Grobauflo¨sung des Winkelsignals.
Abschließend wird aus der Grobauflo¨sung und dem Arkustangens-Signal die hochaufgelo¨ste
Lage gebildet (Block 4).
Die Funktionsblo¨cke 1, 3 und 4 werden in den folgenden Kapiteln na¨her erla¨utert. Fu¨r die op-
tionale Ermittlung der Fehlerkompensationstabelle (Block 2) wird ein Verfahren in Abschnitt
7.2.1 vorgestellt.
1Die Funktion atan2(y,x) ist der Vierquadranten Arkustangens eines Punktes mit den Koordinanten (x,y).
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Abbildung 5.2: Winkelauswertung u¨ber einen CORDIC-Algorithmus im FPGA
5.3.1 CORDIC-Algorithmus
Der CORDIC-Algorithmus ist ein effizienter iterativer Algorithmus, mit dessen Hilfe sich
viele Funktionen beispielsweise trigonometrische, exponential und logarithmische sowie auch
die einfache Multiplikation oder Division in digitaler Logik implementieren lassen.
Im vorliegenden Fall soll eine Arkustangensauswertung, also die U¨berfu¨hrung trigonometri-
scher Gro¨ßen vom kartesischen ins polare Koordinatensystem mit dem CORDIC-Algorithmus
durchgefu¨hrt werden. Die Grundlage des Verfahrens bildet die sequentielle Drehung eines
zweidimensionalen Vektors (x,y) um den Winkel αi [3][51]:
xi+1 = xi cos αi − yi sin αi
yi+1 = xi sin αi + yi cos αi
zi+1 = zi + αi (5.11)
Die ersten beiden Gleichungen ko¨nnen hierbei wie folgt umgeformt werden:
xi+1 = cos αi · (xi − yi tan αi)
yi+1 = cos αi · (yi + xi tan αi)
zi+1 = zi + αi (5.12)
Nun wird gefordert, dass die Drehung des Vektors um den Winkel tan αi = di · 2−i durchge-
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fu¨hrt werden soll, wobei di der Drehrichtung entspricht. Hierdurch wird die Multiplikation
mit der Tangens-Funktion zu einer einfachen Shift-Operation:
xi+1 = Ki ·
(
xi − yi · di · 2−i
)
yi+1 = Ki ·
(
yi + xi · di · 2−i
)
zi+1 = zi − di · atan 2−i
Ki = cos
(
atan 2−i
)
di = ±1 (5.13)
Die Transformation nimmt entsprechend eine Drehung um den Winkel ±atan (2−i) vor. Der
Faktor Ki = cos (atan 2
−i) ist hierbei unabha¨ngig von der Drehrichtung di.
Um mit dieser Transformation die Winkelbeziehung zwischen x0 und y0 zu berechnen, wird
sie n-mal hintereinander ausgefu¨hrt. Bei jedem Iterationsschritt wird durch die Wahl der
Drehrichtung di versucht, die Komponente yi des resultierenden Vektors zu 0 werden zu
lassen.
di = +1 falls yi < 0, ansonsten − 1 (5.14)
Entsprechend hat dieses Verfahren A¨hnlichkeit mit einer bina¨ren Nullstellensuche. Nach n
Iterationen folgt fu¨r zn unter der Forderung z0 = 0:
zn = atan
y0
x0
(5.15)
Der CORDIC-Algorithmus stellt eine einfache Mo¨glichkeit dar, den Arkustangens eines Vek-
tors mit den Komponenten x0 und y0 in Hardware zu berechnen. Da der einfache Arkustan-
gens nicht die Mo¨glichkeit bietet, den Winkel im korrekten Quadranten zu ermitteln, muss
anschließend noch die sogenannte atan2 Funktion ausgewertet werden
atan2(y,x) =

atan(y/x) fu¨r x > 0
atan(y/x) + pi fu¨r x < 0, y ≥ 0
atan(y/x)− pi fu¨r x < 0, y < 0
+pi/2 fu¨r x = 0, y > 0
−pi/2 fu¨r x = 0, y < 0
0 fu¨r x = 0, y = 0
(5.16)
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Hierbei handelt es sich lediglich um Fallunterscheidungen, mit denen eine quadrantenabha¨n-
gige Korrektur des CORDIC Algorithmus durchgefu¨hrt wird.
Untersuchung der Genauigkeit des CORDIC-Algorithmus
Um ein genaues atan2 Signal zu erhalten, ist zu beachten, dass durch die Multiplikationen
mit ±2−i im CORDIC Algorithmus eine theoretisch doppelt so große Breite der Zwischengro¨-
ßen erforderlich ist. In der Praxis ist diese Bedingung nicht einhaltbar. In dem verwendeten
FPGA werden 18-Bit breite Register fu¨r die Zwischengro¨ßen verwendet, der Ausgang des
atan2-Blockes wurde auf 16-Bit festgelegt. In Abbildung 5.3a ist die erzielbare Genauigkeit
des atan2 u¨ber der Anzahl der Iterationen bei dieser Konfiguration dargestellt. Wie aus der
Abbildung ersichtlich ist, kann ab 14 Iterationen keine nennenswerte Verbesserung mehr er-
zielt werden. Die quadratische Abweichung liegt hierbei unter 3 LSB. Die Verteilung des
Fehlers u¨ber der Winkelperiode zeigt Abbildung 5.3b. Wie zu erkennen ist, wird eine sys-
tematische Winkelabweichung durch die atan2 Berechnung hervorgerufen. Diese u¨bersteigt
allerdings fu¨r keine Frequenzkomponete mehr als 0,5 LSB und kann daher aufgrund der sehr
geringen Amplitude vernachla¨ssigt werden.
5.3.2 Ermittlung der Grobauflo¨sung
Die Ermittlung der Grobauflo¨sung wird herko¨mmlicherweise durch Hysterese-Komparatoren
erzielt, die aus den sinusfo¨rmigen Lagespuren konventionelle rechteckfo¨rmige Inkremental-
gebersignale generieren (vgl. [59]). Aufgrund von Nichtidealita¨ten der Komparatoren und
Laufzeiten von A/D-Wandlern kann die Feinauflo¨sung hierbei nicht mehr eindeutig der Grob-
auflo¨sung zugeordnet werden. Das resultierende Lagesignal muss daher auf derartige Fehler
u¨berpru¨ft und gegebenenfalls korrigiert werden.
Im Vergleich zu dem oben genannten Verfahren wird in dieser Arbeit keine externe Aus-
wertung des Vorzeichenbits u¨ber Hysterese-Komparatoren durchgefu¨hrt. Stattdessen wird
das durch den CORDIC-Algorithmus berechnete atan2 Signal auf Spru¨nge um ±2pi/kenc
u¨berpru¨ft (vgl. Abbildung 5.4).
Die Anzahl der Spru¨nge entspricht der Groblage. Damit die Za¨hlung immer eindeutig ist,
darf die Rotorgeschwindigkeit im Zeitrahmen einer A/D-Wandlung und anschließender Ver-
arbeitung niemals den Winkel pi/kenc u¨berschreiten. Mittels dieser Forderung la¨sst sich die
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Abbildung 5.3: Systematischer Fehler eines atan2 CORDIC-Algorithmus. (a) zeigt die qua-
dratische Abweichung des Fehlers in LSB u¨ber der Anzahl der CORDIC-
Iterationen bezogen auf ein 16-Bit breites Ausgangsregister bei einem Durch-
lauf von zwei Quadranten. (b) zeigt die Frequenzzerlegung des CORDIC-
Ausgangssignals fu¨r 14 Iterationen bei einem Durchlauf von zwei Quadran-
ten, wiederum bezogen auf ein 16-Bit breites Ausgangssignal.
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Abbildung 5.4: Za¨hlung der Quadranten-Durchla¨ufe
maximal erfassbare Geschwindigkeit ωmax enc des vorgestellten Auswerteverfahrens ermit-
telt:
ωmax enc =
pi
Tad · kenc (5.17)
Fu¨r den Fall kenc = 2048 und Tad = 100 ns (Abtastrate der High-Speed-Wandler und des
CORDIC-Algorithmus) folgt:
ωmax enc =
pi
100 ns · 2048 ≈ 1, 54 · 10
4 rad
s
⇒ nmax enc ≈ 1, 45 · 105 U
min
Die berechnete Erfassungsgrenze ωmax enc bzw. nmax enc u¨berschreitet die maximal Geschwin-
digkeit der meisten Antriebe um Gro¨ßenordnungen. Wesentlich ho¨here Strichzahlen als die
des derzeit eingesetzten Enkoders sind ebenfalls nicht u¨blich. Daher ist das zuvor vorgestellte
Verfahren in der gegebenen Konfiguration ohne Einschra¨nkungen einsetzbar.
5.3.3 Effektive Auflo¨sung der Winkelerfassung
Die Erfassung der Lagespuren wird mit 14-Bit A/D-Konvertern durchgefu¨hrt. Die anschlie-
ßende Demodulation durch den CORDIC-Algorithmus fu¨hrt zu einer Auflo¨sung von 16-Bit
mit einer Standardabweichung von ca. 3 LSB. Der Enkoder hat eine Strichanzahl von 2048
und verfu¨gt daher u¨ber eine Grobauflo¨sung von 11-Bit. Theoretisch mu¨sste entsprechend den
Auflo¨sungen der Fein- und Groblage und der zuvor beschriebenen Genauigkeit des CORDIC-
Algorithmus ein ca. 27-Bit genaues Winkelsignal erfasst werden ko¨nnen. In der Praxis ist
dieses Signal allerdings mit Rauschen der Messelektronik u¨berlagert. In Abbildung 5.5 ist das
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Abbildung 5.5: Rauschen auf dem Winkel bei eingeschaltetem Umrichter und deaktivierter
Regelung
erfasste Winkelsignal bei deaktivierter Regelung dargestellt. Die Messung erfolgte mit ein-
geschaltetem Umrichter, da so etwaige Sto¨rkomponenten, die durch das Schalten entstehen,
mit beru¨cksichtigt werden. Aus der in der Abbildung gegebenen Histogramm-Darstellung
erkennt man, dass das Winkelsignal anna¨hernd gaußfo¨rmig verteilt ist. Die im Histogramm
enthaltenen Lu¨cken sind auf die separate Quantisierung der Sinus- und Kosinusspuren zu-
ru¨ckzufu¨hren. Der berechnete Effektivwert des Rauschens betra¨gt εeff = 7, 4 · 10−7 rad. Die
effektive Anzahl an Bits bezogen auf ein sinusfo¨rmiges Lagesignal mit der Winkelamplitude
εmax = pi rad ergibt sich nach Kapitel 5.1 zu:
ENOB ≈ 21, 2 Bit (5.18)
Der Enkoder inklusive der Auswertung ist also in der Lage ca. 21-Bit an Informationen zu
liefern. Falls ho¨here Winkelauflo¨sungen beno¨tigt werden, ist wiederum eine U¨berabtastung
des Winkelsignals erforderlich. Das hierfu¨r notwendige Vorgehen wird in Kapitel 7.2.2 na¨her
erla¨utert.
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6 Geschwindigkeitsermittlung
An die Maschine angreifende Sto¨rmomente a¨ußern sich zu Beginn ihres Auftretens haupt-
sa¨chlich im Geschwindigkeitssignal. Erst nach einiger Zeit produzieren sie eine relevante
Abweichung des Winkels. Die Dynamik des Geschwindigkeitsregelkreises und der Geschwin-
digkeitserfassung beeinflusst daher maßgeblich die Fa¨higkeit des Systems Sto¨rungen auszu-
regeln.
Dieses Kapitel bescha¨ftigt sich mit einer mo¨glichst genauen und verzo¨gerungsfreien Ermitt-
lung des Geschwindigkeitssignals. Im ersten Abschnitt wird versucht die Genauigkeit dieses
Signals durch Filterung zu verbessern. Die hierdurch entstehenden Verzo¨gerungen werden im
zweiten Abschnitt durch Verwendung eines Beobachters eliminiert. Abschließend wird diese
Beobachterstruktur um einen Sperrfilter erweitert, um etwaige hochfrequente mechanische
Resonanzen auszublenden.
6.1 Grundlagen
Die Ermittlung der Geschwindigkeit findet durch zeitdiskrete Differenzierung des Winkelsi-
gnals statt:
ωm (ν) =
1
T
· (ε (ν)− ε (ν − 1)) (6.1)
Die hierdurch hervorgerufene Verzo¨gerung liegt bei 0, 5 T . Speziell hochfrequentes Rauschen
wird durch die Differenzierung versta¨rkt. Besonders bei dynamischen Servoregelungen ent-
steht so ein akustisch gut wahrnehmbares Gera¨usch. Dies geschieht insbesondere wenn das
Rauschen durch einen hochdynamischen Stromregelkreis ungeda¨mpft auf die Strecke gegeben
wird.
Deutlich drastischer noch als Rauschen wirken sich hochfrequente mechanische Resonanzen
auf das Geschwindigkeitssignal aus (beispielsweise Enkoderresonanzen). Resonanzbedingte
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hochfrequente Abweichungen auf dem Positionssignal ko¨nnen zu extrem hohen Geschwin-
digkeitsamplituden fu¨hren, die im Falle eines dynamischen Geschwindigkeitsregelkreises oh-
ne weiteres auf die Strecke eingepra¨gt werden ko¨nnen. Bei genu¨gend hoher Amplitude im
Zusammenspiel mit einer bei hochfrequenten Effekten u¨blichen, hohen Phasenverschiebung
kann so eine Mitkopplung entstehen. Das System wird instabil. Die einzige bekannte praktisch
einsetzbare Gegenmaßname um derartige Effekte zu unterdru¨cken, ist das Beda¨mpfen der
Resonanzfrequenz. Dies kann beispielsweise durch ein restriktives Tiefpassfilter oder durch
ein Sperrfilter auf dem Geschwindigkeitssignal oder dem Stromistwert implementiert wer-
den. Die Beda¨mpfung der Resonanzfrequenz auf dem Geschwindigkeitsistwert ist allerdings
nur dann sinnvoll, wenn die Resonanz außerhalb der Bandbreite des Positionsregelkreises
liegt. Im Falle hochfrequenter mechanischer Resonanzstellen ist diese Bedingung aufgrund
der meist geringen Bandbreite der Positionsregelung so gut wie immer erfu¨llt.
6.2 Gla¨ttung der Geschwindigkeit durch
Butterworth-Filter
Diverse Filterstrukturen ko¨nnen zur Unterdru¨ckung von hochfrequenten Sto¨rungen und Re-
sonanzen eingesetzt werden. Alle haben eines gemeinsam: je niedriger die Filter-Grenzfrequenz,
umso geringer ist auch die erzielbare Sto¨rsteifigkeit des Systems.
Kontinuierliche Tiefpassfilter erster Ordnung sind direkt durch Angabe der gewu¨nschten
Grenzfrequenz spezifiziert. Filter ho¨herer Ordnung haben diverse Freiheitsgrade, die fu¨r die
Optimierung des geschlossenen Regelkreises verwendet werden ko¨nnen. Das Auslegungsver-
fahren nach Butterworth hat sich fu¨r Filter ho¨herer Ordnung hierbei bewa¨hrt [4].
Butterworth-Filter sind zeitkontinuierliche Frequenzfilter, die so ausgelegt sind, dass der
Frequenzgang unterhalb der Grenzfrequenz fc mo¨glichst lange konstant verla¨uft. Erst kurz
vor dieser Grenzfrequenz soll die U¨bertragungsfunktion abnehmen und eine Beda¨mpfung
von −n · 20 dB pro Frequenzdekade aufweisen (n ist die Ordnung des Butterworth-Filters).
Butterworth-Filter mit Ordnung n ≥ 2 sind schwingungsfa¨hig, aber immer gut geda¨mpft.
Die Pole eines Butterworth-Filters liegen auf einem Halbkreis in der linken komplexen Ebene
[4][68]:
sk = 2 pi fc · exp
(
j
(2k − 1) pi
2n
+ j
pi
2
)
k = 1, 2, . . . , n (6.2)
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Entsprechend ergibt sich die U¨bertragungsfunktion eines Butterworth-Filters zu:
G(s) =
1
n∏
i=1
(s− sk) /(2pi fc)
(6.3)
Der Nenner von G(s) wird hierbei ha¨ufig als Butterworth-Polynom bezeichnet. Zur Imple-
mentierung des Filters auf einem Mikrorechner muss eine Transformation in den zeitdiskreten
Bereich vollzogen werden. Dies wird u¨blicherweise mit der Tustin-Transformation durchge-
fu¨hrt.
s ≈ 2
T
z − 1
z + 1
(6.4)
Eine konkrete Auslegung eines zeitdiskreten Butterworth-Filters ist in Abbildung 6.1a fu¨r
verschiedene Filterordnungen n im Frequenzbereich abgebildet . Der erho¨hte Amplitudenab-
fall im Bereich der Shannon Grenze ist auf die Diskretisierung der Filter zuru¨ckzufu¨hren. Die
Sprungantworten der Filter sind in Abbildung 6.1b dargestellt. Fu¨r eine Ordnung n = 2 ent-
spricht das U¨bertragungsverhalten eines Butterworth-Filters dem eines schwingungsfa¨higen
Systems zweiter Ordnung mit einer Da¨mpfungsvorgabe von D = 0, 707.
Die durch Filterung des Geschwindigkeitssignals zusa¨tzlich eingebrachte Verzo¨gerung, muss
bei der Auslegung des Geschwindigkeitsregelkreises mit beru¨cksichtigt werden, hierfu¨r wird
das Filter durch dessen Ersatzzeitkonstante:
Tfil =
n∑
i=1
−1
sk
(6.5)
gena¨hert. Die Na¨herung eines schwingungsfa¨higen Systems durch eine Ersatzzeitkonstante
ist bekanntermaßen mit teils großen Fehlern behaftet. Dies gilt insbesondere fu¨r schwach
geda¨mpfte Systeme. Da der bei Butterworth-Filtern u¨bliche U¨berschwinger im Vergleich zur
restlichen Fla¨che der Sprungantwort verha¨ltnisma¨ßig niedrig ausfa¨llt, kann das Filter ohne
gro¨ßere Fehler fu¨r die Auslegung des Geschwindigkeitsregelkreises als PT1 betrachtet werden.
Die Gleichung (6.5) zeigt, je ho¨her die Filterordnung gewa¨hlt wird, umso gro¨ßer ist auch die
Ersatzzeitkonstante des Filters. Entsprechend langsam muss der Geschwindigkeitsregelkreis
eingestellt werden. In der Praxis werden aus diesem Grund hohe Filterordnungen zur Gla¨t-
tung des Geschwindigkeitssignals vermieden. Daher wird im Folgenden die Einschra¨nkung
n ≤ 2 getroffen.
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Abbildung 6.1: (a) zeigt den Frequenzgang eines Butterworth-Filters mit fc = 1 kHz fu¨r ver-
schiedene Filterordnungen. (b) zeigt die Sprungantwort eines Butterworth-
Filters mit fc = 1 kHz fu¨r verschiedene Filterordnungen
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6.3 Ermittlung der Geschwindigkeit durch einen
Luenberger-Beobachter
Die zweite Mo¨glichkeit zur Unterdru¨ckung hochfrequenten Rauschens und hochfrequenter
Resonanzen auf dem Geschwindigkeitsistwert ist die Verwendung eines Luenberger-Beobach-
ters. Dieser basiert auf einer mathematischen Beschreibung der Strecke, welche die zeitliche
Entwicklung der Zustandsgro¨ßen unter Einwirkung der Eingangsgro¨ßen berechnet. Die Dif-
ferenz zwischen gemessenen und gescha¨tzten Zustandsgro¨ßen wird u¨ber eine Ru¨ckfu¨hrungs-
matrix auf die gescha¨tzten Zustandsgro¨ßen ru¨ckgekoppelt. Ziel eines Beobachters ist es, die
gescha¨tzten Zustandsgro¨ßen mo¨glichst schnell mit den Messungen in U¨bereinstimmung zu
bringen. Die Ru¨ckfu¨hrungsmatrix bestimmt hierbei das dynamische Verhalten des Beob-
achters und somit dessen Fa¨higkeit auf nicht modellierte Modellabweichungen zu reagieren.
[4][54][77].
Luenberger-Beobachter fu¨r die Antriebsgeschwindigkeit
Das mechanische Modell eines Servoantriebs, welcher eine konstante Last antreibt, ist bereits
in Kapitel 2.1 abgeleitet worden. Es lautet:
ωm(s) =
1
s
· Kel
Θ
iq(s),
ε(s) =
1
s
ωm(s) (6.6)
Abbildung 6.2 stellt einen klassischen Luenberger-Beobachter fu¨r ein derartiges System dar[64].
Die Signale εˆ und ωˆm repra¨sentieren hierbei den gescha¨tzten Maschinenwinkel sowie dessen
gescha¨tzte Kreisfrequenz. Das mechanische Maschinenmodell (vgl. Gleichungen (6.6)), be-
stehend aus den zwei Integratoren, wird mit dem gemessenen Querstrom beaufschlagt. Die
Differenz zwischen dem gescha¨tzten Winkel εˆ und dem gemessenen Winkel ε repra¨sentiert
den Modellfehler e, welcher zur Korrektur der gescha¨tzten Zustandsgro¨ßen u¨ber die Faktoren
k1, k2 sowie k3 ru¨ckgekoppelt wird.
Etwaige Lastmomenta¨nderungen werden allerdings nicht durch den Querstrom abgebildet.
Um hier stationa¨re Genauigkeit zu erzielen, muss der Modellfehler zu Null geregelt werden.
Diese Aufgabe kommt dem im Blockschaltbild als Sto¨rgro¨ßenbeobachter markierten Integra-
tor zu. Zusa¨tzlich kann am Ausgang dieses Integrators das zurzeit wirksame Lastmoment
abgelesen werden.
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Abbildung 6.2: Einmassen-Beobachter fu¨r das Geschwindigkeitssignal
Alternative Beschreibung eines Luenberger-Beobachter
Bei der Verwendung von Beobachtern ist ein ha¨ufig eingebrachter Einwand, dass diese Abwei-
chungen von den tatsa¨chlichen Ist-Gro¨ßen produzieren, sobald das Modell und die Realita¨t
nicht mehr u¨bereinstimmen. Diese Aussage ist allerdings nur bedingt richtig. In Abha¨ngigkeit
von seiner Auslegung ist ein Beobachter in der Lage niederfrequent wirkenden Sto¨rungen und
Modellfehlern zu folgen, ohne stationa¨re Abweichungen von den Ist-Gro¨ßen zu produzieren.
Lediglich bei Sto¨reinflu¨ssen die hochfrequent wirken und nicht mehr durch den Beobachter
nachgefu¨hrt werden ko¨nnen, wird ein genaues Streckenmodell zur Scha¨tzung des korrekten
Geschwindigkeitssignals beno¨tigt.
Um diesen Sachverhalt deutlich darzulegen, wird der oben dargestellte einfache Einmassen-
Beobachter im Laplace Raum analysiert. Das U¨bertragungsverhalten des Beobachters ist aus
dem Blockschaltbild leicht ableitbar und lautet:
ωˆ =
s2 + k1 s
s3 + k1 s2 + k2 s+ k3
Kel
Θ
iq +
k2 s
2 + k3 s
s3 + k1 s2 + k2 s+ k3
ε (6.7)
Die Geschwindigkeit einer Maschine kann aus zwei Zustandsgro¨ßen bestimmt werden. Zum
einen la¨sst sich aus dem gemessenen oder gestellten Querstrom durch offene Integration eine
gescha¨tzte Geschwindigkeit ωiq des Systems generieren:
ωiq =
Kel
Θ
1
s
iq (6.8)
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Etwaige Lastmomenta¨nderungen sind in dieser Scha¨tzung nicht enthalten. Auch der Gleich-
anteil des Geschwindigkeitssignals kann durch offene Integration nicht berechnet werden.
Zum anderen la¨sst sich die Geschwindigkeit auch, wie zuvor schon ha¨ufig durchgefu¨hrt, durch
Differenzierung der Lage ermitteln:
ωε = s ε (6.9)
Werden die Gleichungen (6.8) und (6.9) nun in die Gleichung (6.7) des Einmassen-Beobachters
eingesetzt, ergibt sich die folgende U¨bertragungsfunktion:
ωˆ =
s3 + k1 s
2
s3 + k1 s2 + k2 s+ k3︸ ︷︷ ︸
Ghp(s)
ωiq +
k2 s+ k3
s3 + k1 s2 + k2 s+ k3︸ ︷︷ ︸
Gtp(s)
ωε (6.10)
Aus Gleichung (6.10) ist ersichtlich, dass das durch den Strom erzeugte Geschwindigkeitssi-
gnal hochpassgefiltert in die gescha¨tzte Geschwindigkeit einfließt. Die durch den Integrator
erzeugten niederfrequenten Fehler haben dementsprechend keinen Einfluss auf die Scha¨tzung.
Gleiches geschieht komplementa¨r mit der aus der Position differenzierten Geschwindigkeit.
Hier werden hochfrequente Fehler, die unweigerlich durch die Differenzierung entstehen wu¨r-
den, durch das Tiefpassverhalten effektiv beda¨mpft.
Die Gleichung (6.10) zeigt weiterhin, dass der durch die Filterung der Position entstehende
Phasenverlust durch die Scha¨tzung der Geschwindigkeit aus dem Strom kompensiert wird.
Aus diesem Grund ist ein Luenberger-Beobachter fu¨r Fu¨hrungsanregung mit keinerlei Ver-
zo¨gerung des Signals behaftet. Eine direkte Auslegung des Geschwindigkeitsreglers nach Ab-
schnitt 4.3.1 ist daher ohne Anpassung der Reglerparameter mo¨glich.
Analog zu der urspru¨nglichen Realisierung des Luenberger-Beobachters kann dieser auch
vollsta¨ndig durch die komplementa¨ren U¨bertragungsfunktionen implementiert werden. Hier-
zu muss eine Diskretisierung der U¨bertragungsfunktionen z.B. u¨ber die Tustin-Formel (vgl.
Gleichung (6.4)) vorgenommen werden. Aufgrund der einfachen Realisierbarkeit der resultie-
renden zeitdiskreten U¨bertragungsstrecken werden in dieser Arbeit Luenberger-Beobachter
fu¨r die Geschwindigkeit immer u¨ber komplementa¨re Filterstrukturen implementiert.
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Abbildung 6.3: Frequenzgang eines Luenberger-Beobachters mit Grenzfrequenz fc = 1 kHz
6.3.1 Parametrierung des Einmassen-Beobachters
Die Freiheitsgrade des Beobachters sind die Filterkoeffizienten k1, k2 und k3. Diese Koeffizi-
enten lassen sich durch die in Abschnitt 6.2 dargelegte Polvorgabe eines Butterworth-Filters
bestimmen. Der Vorteil liegt hierbei in der einfachen Mo¨glichkeit fu¨r den Beobachter ei-
ne Grenzfrequenz fc zu spezifizieren. Diese gibt an, ab welcher Frequenz die Messung der
Geschwindigkeit durch Differenzierung des Winkels in eine Scha¨tzung der Geschwindigkeit
durch Integration des Stromes u¨bergeht.
Das U¨bertragungsverhalten eines Beobachters im Frequenzbereich ist fu¨r eine konkrete Aus-
legung auf Butterworth Verhalten mit einer Grenzfrequenz von fc = 1 kHz in Abbildung
?? dargestellt. Es ist deutlich die Teilung des Frequenzbereichs zu erkennen. Zu bemer-
ken an den dargestellten Frequenzga¨ngen ist, dass die Summe aus dem Ergebnis von Gtp(s)
und Ghp(s) die gescha¨tzte Geschwindigkeit bildet. Es darf daher nicht die bei Frequenzga¨n-
gen u¨bliche Superposition der Verla¨ufe angewendet werden, da diese einer Produktbildung
entsprechen wu¨rde.
Durch eine geeignete Wahl der Beobachterbandbreite fc ist es mo¨glich Sto¨rungen des Winkel-
istwertes, seien sie durch hochfrequente mechanische Resonanzen hervorgerufen oder schlicht
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durch elektrisches Rauschen bedingt, ohne das Einbringen von Verzo¨gerungen zu reduzie-
ren.
Hierzu muss allerdings angemerkt werden, dass sich an die Maschine angreifende mechani-
sche Sto¨rmomente ebenfalls nur auf dem Winkelistwert a¨ußern. Fu¨r die Sto¨rausregelung ist
daher hauptsa¨chlich das U¨bertragungsverhalten Gtp(s) relevant. Im geschlossenen Regelkreis
bedeutet das, dass ein restriktiv eingestellter Beobachter zwar fu¨r gutes Fu¨hrungsverhalten
sorgt, allerdings eine schlechte Sto¨runterdru¨ckung aufweist.
6.3.2 Experimentelle Ergebnisse
Zur Auslegung der Geschwindigkeitsfilter und der Regelkreise ist das Wissen um etwaige Re-
sonanzstellen der Mechanik entscheidend. Zur Identifikation des exakten U¨bertragungsver-
haltens der mechanischen Antriebsregelstrecke wird die Methode der Frequenzganganalyse
verwendet. Hierzu wird die Maschine stromgeregelt betrieben und die Mechanik u¨ber ein
breitbandiges PRBS Signal auf dem Querstrom angeregt. Der verwendete Stromregler hat
eine Bandbreite von 8 kHz und kann daher vernachla¨ssigt werden. Na¨herungsweise findet die
Anregung also auf dem Maschinenmoment statt. Das Ergebnis der Frequenzgangermittlung
ist fu¨r den in dieser Arbeit verwendeten Pru¨fling in Abbildung 6.4 dargestellt.
Bis 1 kHz ist das Systemverhalten na¨herungsweise das eines einzelnen Integrators, welcher
das Moment aufsummiert. Bei ca. 1,6 kHz ist eine starke Resonanzu¨berho¨hung sichtbar. Die-
se wird durch den Enkoder, speziell dessen Anbau an die Welle, hervorgerufen. Ebenfalls auf
die Positionsmessung zuru¨ckzufu¨hren ist die Resonanzerho¨hung bei 5,5 kHz. Hierbei handelt
es sich um eine mechanische Eigenmode des Enkodersystem. Mechanisch gesehen ist deren
Resonanzfrequenz so hoch, dass sie ohne Einschra¨nkung vernachla¨ssigt werden kann. Die
Resonanz bei 1,6 kHz kann durch eine Verringerung der Dynamik des Geschwindigkeitsre-
gelkreises unterdru¨ckt werden. Dies kann entweder durch die Reduktion der Bandbreite des
Geschwindigkeitssignals erfolgen oder schlicht durch Anpassung der Reglerparameter.
Im Fall des konkreten Systems wurden Butterworth-Filter der Ordnung 1 und 2 zur Filterung
des Geschwindigkeitssignals untersucht. Die erzielten Ergebnisse werden anschließend mit der
Geschwindigkeitsermittlung u¨ber einen Einmassen-Beobachter verglichen.
Die maximal erzielbare Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung des konventionellen Stromregelkrei-
ses nach Rechenstrategie 1 ist in Abbildung 6.5a dargestellt. Unter Verwendung des laufzeit-
freien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4 konnten die Sto¨rsteifigkeiten in Abbildung
6.5b erzielt werden. Die mit (*) gekennzeichneten Balken in den Diagrammen repra¨sentieren
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Abbildung 6.4: Frequenzgang Strom zu Geschwindigkeit bei offenem Geschwindigkeits- und
Positionsregelkreis
Versuche bei denen die mechanische Enkoderresonanz wegen ungenu¨gender Filterung des
Geschwindigkeitssignals angeregt werden konnte. In diesen Fa¨llen wurde der Geschwindig-
keitsregelkreis durch Anpassung der Sollda¨mpfung D verlangsamt.
Wie in den Abbildungen dargestellt ist, fu¨hrt eine drastische Filterung des Geschwindigkeits-
signals zu einer allgemeinen Verschlechterung der Fa¨higkeit des Systems Sto¨rungen auszure-
geln. Dies liegt hauptsa¨chlich in der Tatsache begru¨ndet, dass die Regler auf das verzo¨gerte
Geschwindigkeitssignal ausgelegt werden mu¨ssen und sich dadurch die maximal erzielbare
Dynamik reduziert. Die Filterung bewirkt weiterhin, dass im Geschwindigkeitsregler nicht
mehr die Zeitkonstante des Stromregelkreises dominiert. Besonders bei starker Filterung un-
terscheiden sich daher die erzielbaren Sto¨rsteifigkeiten unter Verwendung des laufzeitfreien
oder des konventionellen Stromregelkreises nur marginal.
Unter Einsatz eines Luenberger-Beobachters und der einhergehenden verzo¨gerungsfreien Scha¨t-
zung des Geschwindigkeitssignals kann der Geschwindigkeitsregler auf dessen maximal er-
zielbare Dynamik ausgelegt werden. In diesem Fall dominiert die Zeitkonstante des Strom-
regelkreises die Kreisu¨bertragungsfunktion des Geschwindigkeitsregelkreises. Entsprechend
kann im Optimalfall, also ohne dass Enkoderresonanzen angeregt werden, der Geschwindig-
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Abbildung 6.5: (a) zeigt die maximal erzielbare Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung eines kon-
ventionellen Stromregelkreises nach Rechenstrategie 1. (b) zeigt die maximal
erzielbare Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung eines laufzeitfreien Stromregel-
kreises nach Rechenstrategie 4.
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keitsregelkreis deutlich dynamischer ausgelegt werden. Der hieraus folgende hohe Versta¨r-
kungsfaktor hat einen positiven Einfluss auf die erzielbare Sto¨rsteifigkeit.
Im Fall einer Beobachterbandbreite von fc = 500 Hz weisen beide Regelkreisrealisierungen
eine zu den Butterworth-Filtern vergleichsweise hohe Sto¨rsteifigkeit auf. Die erste Resonanz-
stelle kann durch den Beobachter genu¨gend beda¨mpft werden, um einen stabilen Betrieb der
Regelung bei hoher Kreisversta¨rkung zu gewa¨hrleisten. Der Grund hierfu¨r liegt im Abstand
zwischen der Beobachterbandbreite und der ersten Resonanzfrequenz begru¨ndet. Der Be-
obachter ist nicht in der Lage, dem Signal, welches durch die Resonanzstelle hervorgerufen
wird, zu folgen. Anstelle des U¨bertragungsverhaltens der parasita¨ren Resonanzstelle tritt also
die Scha¨tzung der Geschwindigkeit aus dem Querstrom mittels des idealisierten Einmassen-
modells. Dem Regler wird ab der Beobachterbandbreite entsprechend eine unendlich steife
Welle vorgeta¨uscht. Solange die Beobachterbandbreite außerhalb des Nutzfrequenzbereichs
liegt, hat man so eine effiziente und einfache Mo¨glichkeit hochfrequente Resonanzstellen zu
unterdru¨cken.
Ab einer Beobachterbandbreite von fc = 1 kHz ist der Beobachter nun in der Lage dem
Resonanzsignal zu folgen. In den beiden gegebenen Stromregelkreiskonfigurationen musste
daher der Geschwindigkeitsregelkreis drastisch beda¨mpft werden. Fu¨r Beobachterbandbrei-
ten gro¨ßer als 500 Hz ist daher unbedingt eine separate Unterdru¨ckung der hochfrequenten
Resonanzstellen erforderlich.
Die durch die Filter bzw. Beobachter erzielbare Verbesserung der effektiven Auflo¨sung des
Geschwindigkeitssignals ist in Abbildung 6.6 dargestellt. Die Messungen wurden bei deak-
tivierter Regelung vorgenommen, um die Ergebnisse nicht durch Regelvorga¨nge zu beein-
tra¨chtigen. Die effektive Auflo¨sung wurde bezogen auf den Effektivwert eines sinusfo¨rmigen
Geschwindigkeitssignals mit der Nenngeschwindigkeit des Antriebs als Amplitude.
Die effektive Auflo¨sung kann durch die bei den Sto¨rsteifigkeitsuntersuchungen verwendeten
Filter um maximal 4-Bit gesteigert werden. Die Einmassen-Beobachter bleiben hierbei hin-
ter der erzielbaren Auflo¨sung eines Butterworth-Filters zweiter Ordnung zuru¨ck. Der Grund
hierfu¨r liegt in der Scha¨tzung der hochfrequenten Anteile des Winkelsignals aus dem ver-
rauschten Querstromsignal. Das Auftreten von akustisch wahrnehmbaren Gera¨uschen kann
durch alle Strukturen drastisch reduziert werden.
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Abbildung 6.6: Verbesserung der effektiven Auflo¨sung des Geschwindigkeitssignals unter Ver-
wendung diverser Geschwindigkeitsfilter
6.3.3 Realisierung ho¨herer Filterordnungen zum Aufbau eines
Luenberger-Beobachters
Bemerkenswert an der Darstellung von Gleichung (6.10) ist, dass die komplementa¨ren U¨ber-
tragungsfunktionen Gtp(s) und Ghp(s) nicht von den Systemparametern abha¨ngen. Das ei-
gentliche Systemverhalten, also die Beziehung zwischen iq, ε und ωm, geht nur in Gleichung
(6.8) und Gleichung (6.9) ein. Es ist daher naheliegend die Filterstrukturen Gtp(s) und Ghp(s)
derart anzupassen, dass sie ein bestimmtes U¨bertragungsverhalten aufweisen. Dieses Vorge-
hen impliziert die Mo¨glichkeit, auch ho¨here Filterordnungen fu¨r einen Luenberger-Beobachter
zu verwenden.
Damit ein derart modifizierter Beobachter korrekt funktioniert, mu¨ssen allerdings diverse
Bedingungen eingehalten werden. Unter der Voraussetzung der Korrektheit des Systemmo-
dells, muss die beobachtete Geschwindigkeit gleich der echten Geschwindigkeit sein. Diese
Forderung ist gleichwertig mit der folgenden Gleichung:
Gtp(s) +Ghp(s) = 1 (6.11)
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Die Gleichung (6.11) beschreibt, dass die FilterGtp(s) undGhp(s) komplementa¨r sein mu¨ssen.
Das heißt, die durch die Tiefpassfilterung Gtp(s) verlorene Phasenreserve muss durch den
Hochpass Ghp(s) wieder kompensiert werden.
Eine weitere Einschra¨nkung ergibt sich durch die Forderung, dass Sto¨rmomente zu keinen
stationa¨ren Abweichungen auf dem gescha¨tzten Geschwindigkeitssignal fu¨hren du¨rfen. Ein
an die Maschine angreifendes Lastmoment wird durch den Geschwindigkeitsregelkreis mit
einem konstanten entgegengerichteten elektrischen Moment kompensiert. Der hierfu¨r aufge-
brachte konstante Querstrom, ergibt allerdings bei der Scha¨tzung der Geschwindigkeit durch
Integration ein nicht vorhandenes linear ansteigendes Geschwindigkeitssignal ωiq. Durch die
Forderung, dass das Filter Ghp(s) mindestens doppelt differenzierendes Verhalten aufweist,
kann sichergestellt werden, dass diese rampenfo¨rmige Sto¨rung zu keiner stationa¨ren Abwei-
chung der beobachteten Geschwindigkeit fu¨hrt.
Damit die U¨bertragungsfunktion Ghp(s) doppelt differenzierendes Verhalten aufweist, mu¨s-
sen die untersten zwei Koeffizienten des Za¨hlerpolynoms von Ghp(s) gleich 0 sein. Daher
mu¨ssen fu¨r:
Ghp(s) =
bn s
n + bn−1 sn−1 + · · ·+ b2 s2 + b1 s1 + b0
sn + an−1 sn−1 + · · ·+ a2 s2 + a1 s1 + a0 (6.12)
die Bedingungen:
b1 = 0
b0 = 0 (6.13)
gelten. Diese Bedingung wurde zuvor bereits implizit durch den im konventionellen Einmassen-
Beobachter enthaltenen Sto¨rgro¨ßenbeobachter erfu¨llt.
Mit den dargelegten Einschra¨nkungen lassen sich die komplementa¨ren Filterstrukturen be-
liebig auslegen. So ist es z.B. mo¨glich, bestimmte Frequenzbereiche aus dem differenzierten
Winkelsignal auszublenden. Der einhergehende Phasenverlust kann anschließend durch Inte-
gration des Querstromsignals kompensiert werden.
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6.4 Erweiterung der Beobachterstruktur zur Ausblendung
hochfrequenter Resonanzstellen
Betrachtet man die Wirkung eines Geschwindigkeitsbeobachters mit iq zur Scha¨tzung der
hochfrequenten Anteile der Geschwindigkeit in Kombination mit mechanischen Resonan-
zen, so ist offensichtlich, dass diese hauptsa¨chlich u¨ber den Winkelsensor einwirken. U¨ber
den Querstrom gehen mechanische Resonanzen nur indirekt u¨ber die Ru¨ckkopplung des
Geschwindigkeitsreglers ein. Bei der fu¨r die Stabilita¨t wichtigen Betrachtung des offenen Re-
gelkreises kann die Tiefpass-Filterung des Lagesignals eine eventuelle Resonanzu¨berho¨hung
da¨mpfen, ohne dass eine unerwu¨nschte Phasenverschiebung die Phasenreserve verringert (vgl.
[57]).
Eine effektivere Methode zur Unterdru¨ckung von Resonanzstellen ist die Erweiterung der
komplementa¨ren Filterstrukturen eines Luenberger-Beobachters um einen Sperrfilter. Dieses
Sperrfilter soll die Resonanzstelle auf der Geschwindigkeit ωε ausblenden und so die Am-
plitudenreserve in diesem Punkt signifikant verbessern. Die durch das Sperrfilter verlorene
Phase wird durch dessen Komplement in der Geschwindigkeitsscha¨tzung durch den Strom
erga¨nzt. Fu¨r den geschlossenen Kreis ergibt sich fu¨r Fu¨hrungsanregung entsprechend kei-
nerlei Einschra¨nkung. Die Sto¨rsteifigkeit des Systems wird so in weitaus geringerem Maße
beeinflusst, als bei einer Beobachterauslegung mit einer niedrigen Eckfrequenz.
Fu¨r die Auslegung eines Beobachters mit Sperrfilterverhalten auf der aus der Position dif-
ferenzierten Geschwindigkeit wird als erstes das gewu¨nschte Filterverhalten fu¨r Gtp(s) defi-
niert.
Gtp(s) = G1(s)G2(s) (6.14)
Die Tiefpass-U¨bertragungsfunktion setzt sich aus den U¨bertragungsfunktionen G1(s) und
G2(s) zusammen. Die U¨bertragungsfunktion G1(s) wird als Tiefpass zweiter Ordnung mit
einem differenzierenden Anteil vorgesehen:
G1(s) =
T1 s+ 1
1
ω20
s2 +
2D0
ω0
s+ 1
(6.15)
Der differenzierende Anteil mit dem Parameter T1 wird beno¨tigt, damit der komplementa¨re
Hochpass Ghp(s) doppelt differenzierendes Verhalten aufweisen kann. Die Parameter ω0 und
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D0 geben jeweils die Eckfrequenz und die Da¨mpfung des Tiefpasses wieder. Die U¨bertra-
gungsfunktion G2(s) stellt ein konventionelles Sperrfilter zweiter Ordnung dar:
G2(s) =
1
ω21
s2 + 1
1
ω21
s2 +
2D1
ω1
s+ 1
(6.16)
Die Parameter ω1 und D1 beschreiben hierbei jeweils die Kammfrequenz und die Da¨mpfung
des Filters. Der komplementa¨re Hochpass ergibt sich nach (6.11) wie folgt:
Ghp(s) = 1−G1(s)G2(s)
=
b4 s
4 + b3 s
3 + b2 s
2 + b1 s
1 + b0
s4 + a3 s3 + a2 s2 + a1 s1 + a0
(6.17)
Mit den Koeffizienten:
b0 = 0
b1 = −ω02T1ω12 + 2D0ω0ω12 + 2ω02D1ω1
b2 = 4D0ω0D1ω1 + ω1
2
b3 = 2D0ω0 + 2D1ω1 − ω02T1
b4 = 1 (6.18)
sowie:
a0 = ω0
2ω1
2
a1 = 2D0ω0ω1
2 + 2ω0
2D1ω1
a2 = ω1
2 + 4D0ω0D1ω1 + ω0
2
a3 = 2D1ω1 + 2D0ω0 (6.19)
Um stationa¨re Ausregelung von Sto¨rungen zu gewa¨hrleisten, mu¨ssen wie zuvor beschrieben
die Koeffizienten b1 sowie b0 gleich 0 sein. Fu¨r b0 ist diese Forderung grundsa¨tzlich erfu¨llt.
Damit b1 = 0 gilt, muss die folgende Gleichung erfu¨llt werden:
b1 = −ω02T1ω12 + 2D0ω0ω12 + 2ω02D1ω1 = 0 (6.20)
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Abbildung 6.7: Frequenzgang eines Luenberger-Beobachters mit Sperrfilter.
Parameter: f0 = 1, 5 kHz, D0 = 0, 707, f1 = 1, 554 kHz, D1 = 0, 5
Dies ist durch Anpassung von T1 mo¨glich. Hierfu¨r folgt:
T1 = 2
D0 ω1 + ω0 D1
ω0 ω1
(6.21)
Wenn (6.21) eingehalten wird, ko¨nnen das Tiefpass- und das Sperrfilter beliebig verscho-
ben werden. Die Kammfrequenz ω1 sollte auf eine etwaige Enkoderresonanz gelegt werden.
Die Tiefpassfrequenz ω0 kann aufgrund der unterdru¨ckten Enkoderresonanz vergleichsweise
hoch eingestellt werden. Eine konkrete Auslegung ist in Abbildung 6.7 in Form eines Bode-
Diagramms dargestellt. In der Abbildung ist die U¨bertragungscharakteristik des Sperrfilters
deutlich zu erkennen. Die entstehende Phasen- und Amplitudenabsenkung wird durch den
komplementa¨ren Hochpass aufgefu¨llt.
6.4.1 Experimentelle Ergebnisse
Unter Einbringung des Sperrfilters in die komplementa¨ren Filterstrukturen des Beobachters
kann die erzielbare Sto¨rsteifigkeit erheblich erho¨ht werden. Durch die verzo¨gerungsfreie Er-
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mittlung des Geschwindigkeitssignals kann der Regler hierbei auf die maximal mo¨gliche Dy-
namik ausgelegt werden. Die so erzielte Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung des konventionellen
Stromregelkreises nach Rechenstrategie 1 ist in Abbildung 6.8a dargestellt. Unter Verwen-
dung eines laufzeitfreien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4 konnten die Ergebnisse in
Abbildung 6.8b ermittelt werden.
Durch das Sperrfilter in der Beobachterstruktur, sind im Vergleich zum vorigen Abschnitt
deutlich ho¨here Sto¨rsteifigkeiten fu¨r beide Regelkreiskonfigurationen erzielt worden. Erst
durch die hohe Bandbreite der Geschwindigkeitsermittlung ko¨nnen die Vorteile eines dyna-
mischen Stromregelkreises voll ausgescho¨pft werden. Im Fall einer Beobachterbandbreite von
fc = 3kHz und unter Verwendung eines laufzeitfreien Stromregelkreises nach Rechenstrategie
4 wurde so eine um den Faktor sechs bessere Sto¨rsteifigkeit erzielt.
Die fu¨r die Beobachter mit internem Sperrfilter erzielten effektiven Auflo¨sungen sind in Abbil-
dung 6.8c dargestellt. Die effektive Auflo¨sung wurde wie zuvor auf die Nenngeschwindigkeit
der Maschine bezogen. Der Gewinn an Auflo¨sung u¨ber der Grenzfrequenz des angepass-
ten Luenberger-Beobachters fa¨llt weniger stark aus als beim konventionellen Einmassen-
Beobachter (vgl. Abschnitt 6.3.2). Der Grund hierfu¨r ist zusa¨tzliches Rauschen, welches aus
der Geschwindigkeitsscha¨tzung aus dem Querstrom in das System einkoppelt. Bei fc = 3kHz
ist die beobachtete Geschwindigkeit sogar schlechter als bei der entsprechenden reinen Diffe-
renzierung. Dennoch u¨berwiegt der Vorteil der verzo¨gerungsfreien Resonanzunterdru¨ckung.
Um ein ruhiges Systemverhalten bei maximaler Dynamik zu gewa¨hrleisten, werden daher im
Abschnitt 7.2.2 Techniken zur Auflo¨sungserho¨hung des Winkelistwertes vorgestellt.
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Abbildung 6.8: (a) zeigt die maximal erzielbare Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung eines
Luenberger-Beobachters mit integriertem Sperrfilter und einem konventio-
nellen Stromregelkreis nach Rechenstrategie 1. (b) zeigt die maximal erziel-
bare Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung eines Luenberger-Beobachters mit in-
tegriertem Sperrfilter und einem laufzeitfreien Stromregelkreis nach Rechen-
strategie 4. (c) zeigt die maximal erzielbare effektive Auflo¨sungen des Ge-
schwindigkeitssignals unter Verwendung eines Luenberger-Beobachters mit
integriertem Sperrfilter und unterschiedlichen Grenzfrequenzvorgaben
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7 Sto¨rungen auf den messbaren
Zustandsgro¨ßen
In den vorigen Kapiteln wurde die Kaskadenregelung und die Geschwindigkeitsermittlung
auf mo¨glichst gute Unterdru¨ckung von Sto¨rungen ausgelegt und optimiert. Speziell im Fall
der bestmo¨glichen Sto¨rsteifigkeit ist die effektive Auflo¨sung der Zustandsgro¨ßen hierbei nicht
mehr ausreichend, um ein ruhiges Systemverhalten zu gewa¨hrleisten.
Dieses Kapitel bescha¨ftigt sich mit Mo¨glichkeiten die Erfassung der Zustandsgro¨ßen
”
Strom“
und
”
Winkel“ zu verbessern. Im ersten Abschnitt werden systematische Fehler auf dem Win-
kelsignal untersucht, ihr Einfluss auf das Geschwindigkeitssignal abgescha¨tzt und durch ein
tabellengestu¨tztes Verfahren unterdru¨ckt. Anschließend wird wiederum erla¨utert, welchen
Einfluss stochastische Abweichungen auf den Winkelistwert ausu¨ben und wie sie durch U¨ber-
abtastung reduziert werden ko¨nnen.
Im zweiten Abschnitt findet eine Untersuchung systematischer Abweichungen auf den Strom-
istwerten statt. Hier wird insbesondere auf analytisch schwer beschreibbare Hochfrequenzein-
flu¨sse von permanenterregten Synchronmaschinen eingegangen. Abschließend wird bestimmt,
welchen Einfluss stochastische Abweichungen auf die Stromistwerte ausu¨ben und wie sie
durch U¨berabtastung reduziert werden ko¨nnen.
7.1 U¨berblick
Zur Untersuchung und Verbesserung stochastischer und systematischer Abweichungen der
messbaren Zustandsgro¨ßen ist eine separate Betrachtung der Regelkreise wenig Erfolg ver-
sprechend. Dies liegt an der Eigenschaft der u¨berlagerten Regelkreise, die Fehler der unter-
lagerten Regelkreise zu beda¨mpfen. Daher wird fu¨r die folgenden Untersuchungen von einer
vollsta¨ndigen Kaskadenregelung (vgl. Abbildung 7.1) ausgegangen. Wie der Abbildung zu
entnehmen ist, sind zwei durch die Sensorik hervorgerufene Sto¨rquellen in einer Kaskaden-
regelung vorhanden:
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Abbildung 7.1: Blockschaltbild der verschiedenen Sto¨rquellen in einer Kaskadenregelung.
• Sto¨rungen auf dem momentenbildenden Strom iq,dist fassen Sensornichtidealita¨ten, Hoch-
frequenz-Effekte und Rauschen auf der Stromsensorik zusammen. Derartige Sto¨rungen
a¨ußern sich innerhalb der Kaskadenregelung wie ein mechanisches Sto¨rmoment. Sie
werden von den u¨berlagerten Regelkreisen stark beda¨mpft.
• Sto¨rungen auf dem Winkelsignal εdist sind durch Enkoderrauschen und in starkem Maße
auch durch Enkodernichtidealita¨ten bedingt. Sie haben allgemein einen deutlich sta¨r-
keren Einfluss als Sto¨rungen auf dem momentenbildenden Strom, da sie quasi wie ein
Sollwert am Positions- sowie Geschwindigkeitregelkreis angreifen. Entsprechend ko¨nnen
sie nicht vom Massentra¨gheitsmoment des Antriebs oder den u¨berlagerten Regelkreisen
beda¨mpft werden.
Die folgenden Kapitel bescha¨ftigen sich mit der Untersuchung der beschriebenen Einflu¨sse
auf die Zustandsgro¨ßen.
7.2 Sto¨rungen auf dem Winkelsignalen
7.2.1 Systematische Abweichungen auf dem Winkelistwert
In der Praxis sind die Enkodersignale nicht ideal sinusfo¨rmig, sondern von Messrauschen und
systematischen Fehlersignalanteilen, die durch Verzerrungen sowie Offset-, Versta¨rkungs- und
Phasenfehler verursacht werden, u¨berlagert [16][58]. Die beschriebenen Fehler fu¨hren im Fall
weißen Rauschens zu einer ungenauen, im Fall systematischer Abweichungen zu einer falschen
Winkelermittlung. Die Frequenz fenc,d der systematischen Sto¨rungen ha¨ngt hierbei von der
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Rotorkreisfrequenz ωm ab:
fenc,d =
ωm
2pi
· kenc · i (7.1)
Die Variable i repra¨sentiert in dieser Formel die jeweils betrachtete Harmonische. Bei nied-
rigen Drehfrequenzen liegen die Enkodersto¨rungen innerhalb der Bandbreite des Geschwin-
digkeits- und/oder Positionsregelkreises. Sie werden ausgeregelt und auf die jeweilige Zu-
standsgro¨ße des Antriebs aufgepra¨gt. Bei hohen Drehfrequenzen u¨berschreiten die Harmoni-
schen der Enkodersignale die Shannon-Grenze des Regeltaktes und produzieren somit Alia-
sing. Dies fu¨hrt zu nicht vorhersehbaren Effekten, die insbesondere auch im Niederfrequenz-
bereich auftreten ko¨nnen. Es findet wiederum eine Ausregelung statt, die das Systemverhal-
ten beeintra¨chtigt.
Speziell bei dynamischen Stromregelungen entstehen fu¨r alle beschriebenen Fa¨lle deutliche
Qualita¨tsverringerungen. Diese machen sich meist durch ein akustisch gut wahrnehmbares
Pfeifen des Antriebs bemerkbar. Da der zugrunde liegende Fehler vom Winkel abha¨ngt, ist
es naheliegend eine Fehlertabelle vorzuschalten, aus der bei jeder gemessenen Lage ein Kom-
pensationswert entnommen wird. Diese Tabelle la¨sst sich am einfachsten ermitteln, wenn der
Antrieb mit einer konstanten Geschwindigkeit verfahren wird, und der Winkel entsprechend
linear ansteigt. Dieser Betriebsfall la¨sst sich ohne zusa¨tzliche Maßnahmen nur mit geschlos-
senem Geschwindigkeitsregelkreis erzielen. Hierzu du¨rfen die Enkoder-Sto¨rungen natu¨rlich
nicht ausgeregelt werden. Fu¨r einen Enkoder mit der Strichzahl kenc, welcher in einem Sys-
tem mit der Abtastrate T betrieben wird, bedeutet das, dass folgende Bedingungen fu¨r einen
Identifikationsvorgang eingehalten werden mu¨ssen:
f1 =
ωm · kenc
2 pi
 fc,v (7.2)
fnh =
ωm · kenc
2 pi
· nh  1
T
− fc,v (7.3)
Gleichung (7.2) besagt, dass die erste Sto¨rkomponente, welche durch den Enkoder hervor-
gerufen wird, sicher außerhalb der Bandbreite des Geschwindigkeitsregelkreises fc,v liegen
muss. Gleichung (7.3) stellt die Forderung auf, dass die ersten nh (ganzzahlig) Spiegelkom-
ponenten der Enkodersto¨rung ebenfalls außerhalb der Reglerbandbreite liegen mu¨ssen. Fu¨r
nh wird im Folgenden 5 gewa¨hlt, das heißt, dass die Identifikation bis zur fu¨nften Oberwelle
der Enkoderfrequenz fehlerfrei mo¨glich ist.
Der verwendete Enkoder verfu¨gt u¨ber kenc = 2048 Striche. Der Geschwindigkeitsregelkreis
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wurde fu¨r den Identifikationsvorgang auf eine niedrige Grenzfrequenz von ca. 100 Hz einge-
stellt. Um sicher zu stellen, dass die Enkodersto¨rungen nicht durch den Regelkreis ausgere-
gelt werden, sollten sie ca. 10 mal ho¨her als die Bandbreite des Geschwindigkeitsregelkreises
liegen, also u¨ber 1 kHz. Durch die getroffenen Annahmen ergeben sich die folgenden mecha-
nischen Winkelgeschwindigkeiten:
ωm,1 >
fb
kenc
· 2 pi = 1 kHz
2048
· 2pi ≈ 6 rad
s
(7.4)
ωm,5 <
2 pi
kenc · nh
(
1
T
− fc,v
)
=
31 kHz
2048 · 5 · 2pi ≈ 19
rad
s
(7.5)
Im Folgenden wird der Mittelwert beider Grenzen als Identifikationsgeschwindigkeit ωm,i
definiert. Sie betra¨gt:
ωm,i = 12, 5
rad
s
(7.6)
Wird der Antrieb nun mit einer konstanten Geschwindigkeit ωm,i verfahren, la¨sst sich u¨ber
Interpolation die Abweichung des Winkelistwertes von einer Geraden bestimmen. Anschlie-
ßend muss mit Hilfe einer nichtkausalen Filterung1 der Enkoderfehler von diesem allgemeinen
Fehlersignal getrennt werden. Das Ergebnis der Interpolation mit anschließender Filterung
ist in Abbildung 7.2 dargestellt. Die Abbildung zeigt den mittleren Fehler aller 2048 Si-
nus/Kosinusdurchla¨ufe des verwendeten Enkoders. Die Komponente bei α1 ≈ 3, 07 ·10−3 rad
entspricht der Winkelperiode der a und b Spur. Hier sind Versta¨rkungs- und Offsetfehler des
Enkoders enthalten. Ebenfalls deutlich sichtbar ist die vierte Harmonische der Grundwelle
bei α4 ≈ 7, 67 · 10−4 rad. Diese repra¨sentiert die dominierende Abweichung der Spursignale
von der Sinusform.
Einfluss systematischer Enkoderfehler auf das Geschwindigkeitssignal
Alle Komponenten des Enkoders haben eine nicht zu vernachla¨ssigende Bedeutung auf die
Ermittlung der Geschwindigkeit. Ihr Einfluss wird insbesondere durch die hierfu¨r beno¨tigte
numerische Differenzierung stark erho¨ht. Dieser Umstand la¨sst sich bereits bei separater
Betrachtung lediglich einer einzelnen Spektralkomponente des Enkoders zeigen. Wird eine
1Mit der Matlabfunktion filtfilt ist eine nichtkausale Filterung mo¨glich
7.2 Sto¨rungen auf dem Winkelsignalen 85
−1.5 −1 −0.5 0 0.5 1 1.5
x 10−3
−1
−0.5
0
0.5
1
x 10−5 Fehler über dem mechanischen Winkel
Winkel [rad]
Fe
hl
er
 [ra
d]
10−410−3
0
2
4
6
x 10−6 Frequenzbereich
Winkelperiode [rad]
Fe
hl
er
 [ra
d]
α4
α1
Abbildung 7.2: Gemittelter Fehler im Bogenmaß u¨ber einen Enkoderstrich
einzelne sinusfo¨rmige Sto¨rung auf dem Enkodersignal numerisch differenziert, ergibt sich:
ωenc ≈ 1
T
· ae ·
(
sin
(
2pi
ωm
αe
· (i+ 1) T
)
− sin
(
2pi
ωm
αe
i T
))
(7.7)
Das Ergebnis ωenc gibt die Amplitude der Enkodersto¨rung auf dem Geschwindigkeitssignal
in Abha¨ngigkeit der aktuellen Maschinengeschwindigkeit ωm wieder. Hierbei repra¨sentiert ae
die Amplitude und αe die Winkelperiode der Sto¨rung im Bogenmaß. Beide Werte ko¨nnen
aus der Abbildung 7.2 entnommen werden. Fu¨r i = 0 und Betrachtung kleiner Abtastzeiten
T la¨sst sich Formel (7.7) weiter vereinfachen. Es folgt mit einer Taylorreihenentwicklung und
Abbruch nach dem ersten Glied:
ωenc ≈ 2pi aeωm
αe
(7.8)
Gleichung (7.8) gilt, solange die Frequenz der Sto¨rung ωm/αe kleiner als 1/(2T ) ist, also das
Shannon Theorem nicht verletzt wird. Fu¨r die vierte Harmonische der Enkodersto¨rung bei
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α4 ≈ 7, 67 · 10−4 rad mit der Amplitude a4 ≈ 5, 7 · 10−6 rad folgt somit:
ωenc ≈ 0, 047 ωm (7.9)
Gleichung (7.9) zeigt, dass bereits Abweichungen im Bereich von fu¨nf Prozent auf dem er-
mittelten Geschwindigkeitssignal entstehen. Die Sto¨rungen a¨ußern sich hierbei mit der vier-
fachen Frequenz der Enkoderspuren. Die dargelegten Gro¨ßenordnungen der Fehler insbe-
sondere auf dem Geschwindigkeitssignal, unterstreichen die Wichtigkeit einer exakten Kom-
pensation. U¨blicherweise erfolgt dies einzig fu¨r die Hauptkomponente, welche durch An-
passung des Spuroffsets und des Versta¨rkungsfaktors reduziert werden kann. Im Rahmen
dieser Arbeit werden alle Fehler in Form einer Tabellenaufschaltung im FPGA kompensiert.
Die Tabelle entha¨lt implizit die Offset- und Versta¨rkungsfaktor-Korrektur. Fu¨r jeden neuen
Arkustangens-Wert des CORDIC-Algorithmus wird ein zugeho¨riger Kompensationswert aus
genannter Tabelle geladen und aufgeschaltet. In der derzeitigen Konfiguration entha¨lt diese
1024 Kompensationswerte.
Ergebnisse der Tabellenkompensation
Durch Kompensation der Gebernichtlinearita¨ten wird das differenzierte Geschwindigkeits-
signal stark verbessert. In Abbildung 7.3a sowie Abbildung 7.3b ist die Frequenzzerlegung
des Geschwindigkeitssignals fu¨r deaktivierte und aktivierte Geberkompensation bei einer
Umdrehungsgeschwindigkeit von 10 rad/s dargestellt. Die Messung wurde bei aktivierter
Kaskadenregelung, also im geregelten Betrieb, aufgezeichnet. Die dominierenden Frequenz-
komponenten sind nach der Kompensation praktisch nicht mehr vorhanden. Das Systemver-
halten wird hierdurch deutlich ruhiger. Fu¨r ho¨here Geschwindigkeiten nimmt die Qualita¨t
der Kompensation allerdings zunehmend ab.
In Abbildung 7.3c sowie in Abbildung 7.3d ist die Frequenzzerlegung des Geschwindigkeitssi-
gnals fu¨r 100 rad/s fu¨r eingeschaltete und deaktivierte Geberkompensation abgebildet. Wie
zu erkennen ist, werden wie zuvor die Geberfehler stark unterdru¨ckt. Allerdings existiert bei
4075 Hz eine nicht kompensierbare umdrehungssynchrone Frequenzkomponente, die auf den
Geber zuru¨ckzufu¨hren ist. Hierbei handelt es sich vermutlich um eine Fehlerkomponente, die
auf Unterschiede in den Strichen des Enkoders beruht und nicht mit einer gemittelten Fehler-
kompensationstabelle unterdru¨ckt werden kann. Entsprechend entsteht bei voller Dynamik
ein leises Pfeifen fu¨r ho¨here Drehzahlen.
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Abbildung 7.3: (a) und (c) zeigt die Frequenzzerlegung der Maschinenkreisfrequenz bei de-
aktivierter Geberkompensation fu¨r ωsoll = 10 rad/s sowie ωsoll = 100 rad/s.
(b) und (d) zeigt die Frequenzzerlegung bei aktivierter Geberkompensation
fu¨r ωsoll = 10 rad/s sowie ωsoll = 100 rad/s.
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Abbildung 7.4: Prinzip U¨berabtastung
7.2.2 Rauschen auf dem Winkelistwert
Eine weitere wichtige Sto¨rung auf dem Lagesignal ist das von der Elektronik und dem Mess-
prinzip hervorgerufene Rauschen. Insbesondere hochfrequente Anteile dieses Rauschsignals
haben bei der Ermittlung der Geschwindigkeit durch numerische Differenzierung eine hohe
Relevanz.
Ein probates Mittel zur Reduktion von Rauschen auf Sensorsignalen ist U¨berabtastung.
Kann man die Abtastrate f1 eines A/D-Wandlers unter Beibehaltung seiner Auflo¨sung um
einen Faktor R auf f2 = Rf1 erho¨hen, so verteilt sich die (unvera¨nderte) Leistung des weißen
Rauschens auf die R-fache Bandbreite von 0...f2/2 (vgl. Abbildung 7.4). Die Leistungsdichte
Sq2(f) und auch die Rauschleistung in der fru¨heren Nutzbandbreite f1/2 verringern sich ent-
sprechend um den (U¨berabtastungs-)Faktor R. Dieser Austausch von Geschwindigkeit gegen
Auflo¨sung/Genauigkeit wird im englischsprachigen Raum treffend durch “Trading Speed for
Resolution” ausgedru¨ckt [52][72].
U¨berabtastung stellt eine gute Mo¨glichkeit dar, Rauschen im Bereich niedriger Frequenzen
zu reduzieren. Problematisch hierbei ist nur, dass der Regeltakt des Systems aufgrund der
begrenzten Schaltfrequenz nicht beliebig gesteigert werden kann. Eine Dezimierung des fu¨r
die U¨berabtastung beno¨tigten schnellen Datenstroms auf den Regeltakt wu¨rde ein “Zusam-
menklappen” des Rauschspektrums bewirken. Daher muss der schnelle Datenstrom bereits
vor der Dezimierung mit einem Filter von hochfrequenten Rauschen befreit worden sein. Dies
kann beispielsweise durch den Einsatz eines Moving-Average-Filters erzielt werden.
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Abbildung 7.5: Blockschaltbild eines Moving-Average-Filters
U¨berabtastung durch ein Moving-Average-Filter
Ein Moving-Average-Filter (MA-Filter), oder Gleitender Mittelwertfilter, der Ordnung n ist
durch folgende U¨bertragungsfunktion gegeben:
GMA(z) =
n∑
k=0
z−k
n
(7.10)
Das zur U¨bertragungsfunktion GMA zugeho¨rige Blockschaltbild ist in Abbildung 7.5 darge-
stellt.
Der große Vorteil eines MA-Filters ist seine einfache Realisierbarkeit in Logik. Unter der
Voraussetzung n = 2i, kann das Filter durch n Additionen und nachfolgendes Shifting um i
Bits nach rechts implementiert werden. Entsprechend sind hohe Filterordnungen bis n = 211
im FPGA realisierbar, ohne dass Timing Probleme auftreten.
Das U¨bertragungsverhalten eines MA-Filters ist fu¨r n = 24 beispielhaft in Abbildung 7.6
dargestellt. Der Filter besitzt grundsa¨tzlich Tiefpassverhalten mit Sperrstellen bei folgenden
Frequenzen:
fsperr =
k
n T
mit k = 1 ..
n
2
(7.11)
Eine Besonderheit von MA-Filtern ist ihre konstante Gruppenlaufzeit:
Tfil =
1
2
n T (7.12)
Ein in das Filter laufendes Signal wird also genau um Tfil verzo¨gert. Fu¨r hohe Filterord-
nungen beeinflusst diese Laufzeit in starkem Maße die erzielbare Bandbreite des Geschwin-
digkeitsregelkreises. Sie muss entsprechend bei der Auslegung des Geschwindigkeitsreglers,
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Abbildung 7.6: U¨bertragungsverhalten eines Moving-Average-Filters der Ordnung n = 24
nach den Gleichungen (4.28) bzw. (4.29), beru¨cksichtigt werden.
Verbesserung der effektiven Auflo¨sung
Unter Annahme gaußfo¨rmigen Rauschens auf dem zu filternden Messsignal kann die Ver-
besserung des Effektivwertes des Messrauschens Um eff durch ein MA-Filter in Abha¨ngigkeit
von der Filterordnung n analytisch berechnet werden. [85]
Uos eff =
Um eff√
n
=
Um eff√
2i
(7.13)
Hierbei repra¨sentiert Uos eff den Effektivwert des gefilterten Messrauschens. Mit Gleichung
(7.13) kann unter Verwendung von Gleichung (5.4) nun die Verbesserung des Signal/Rausch
Abstandes durch U¨berabtastung mit einem Moving-Average-Filter angegeben werden:
S = 20 dB log
Us eff
Uos eff
≈ N · 6, 02 dB + 1, 76 dB + i · 3, 01dB (7.14)
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Gleichung (7.14) erlaubt wiederum die Ru¨ckrechnung des Signal/Rausch Abstandes auf die
effektive Anzahl an Bits:
ENOB = N =
S − 1, 76 dB
6, 02 dB
+ 0, 5 · i (7.15)
Mit einem Moving-Average-Filter der Ordnung n = 2i la¨sst sich also die effektive Anzahl an
Bits um i · 0, 5 Bits erho¨hen.
Anwendung auf das Positionssignal
Durch die Demodulation der Lagespuren u¨ber den in Kapitel 5 vorgestellten CORDIC-
Algorithmus wurde eine Datenrate des Positionsistwertes von 10 Msamples/s erzielt. Dieser
Datenstrom kann nun unter Zuhilfenahme der zuvor dargelegten U¨berabtastungs-Technik
nutzbringend zur Erho¨hung der effektiven Auflo¨sung eingesetzt werden.
Abbildung 7.7a zeigt den Gewinn an effektiver Auflo¨sung des Winkelsignals unter Einbezie-
hung eines MA-Filters der Ordnung n = 2i im 10Msamples/s Zeitrahmen und anschließender
Dezimierung auf einen Regeltakt von 32 kHz.
Die Ergebnisse belegen eine starke Verbesserung der Winkelauflo¨sung, die allerdings hinter
den theoretisch erwarteten Verbesserungen zuru¨ckbleibt. Fu¨r Filterordnungen n < 4 ist kaum
ein Gewinn an effektiver Auflo¨sung erreichbar. Der Grund hierfu¨r liegt in der Annahme, dass
das Positionssignal mit weißem Rauschen unendlicher Bandbreite behaftet ist. Da die Band-
breite des Enkoders und der nachfolgenden Versta¨rkerschaltungen im Bereich 1 MHz liegt,
erfa¨hrt das Rauschsignal ab dieser Frequenz einen signifikanten Amplitudenabfall. Durch er-
neute Filterung im entsprechenden Frequenzbereich kann also nur wenig Verbesserung erzielt
werden.
Ab Filterordnungen n > 4 steigt die effektive Auflo¨sung na¨herungsweise linear um die vorher
berechneten 0,5-Bits pro Faktor zwei in der Filterordnung. Fu¨r n ≥ 210 flacht der Anstieg
etwas ab. Die Ursache hierfu¨r liegt in nicht gaußfo¨rmig verteiltem Rauschen auf dem Win-
kelsignal.
Durch die ho¨here effektive Auflo¨sung des Positionssignals erfa¨hrt das Geschwindigkeitssignal
ebenfalls eine starke Verbesserung. Das Systemverhalten bei aktivierter Regelung wird deut-
lich ruhiger. Anzumerken hierbei ist, dass insbesondere Einstreuungen des Leistungsteils das
Winkelsignal nahe der Schaltzeitpunkte verfa¨lschen ko¨nnen. Daher muss insbesondere bei
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Abbildung 7.7: (a) zeigt den Gewinn an Auflo¨sung durch U¨berabtastung des Winkelsignals.
Die Messung wurde im ungeregelten Fall aufgezeichnet, um die Qualita¨t der
Messkette zu verifizieren. (b) zeigt den Verlust an Sto¨rsteifigkeit der Kaska-
denregelung durch U¨berabtastung des Positionsistwertes.
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hohen Filterordnungen zur U¨berabtastung auf eine mo¨glichst sto¨rungsfreie Ankopplung des
Enkoders an die Regelhardware geachtet werden.
Die Verzo¨gerung des Moving-Average-Filters hat insbesondere fu¨r Filterordnungen n ≥ 25
einen großen Einfluss auf die maximal erzielbare Sto¨rsteifigkeit der Kaskadenregelung. In
Abbildung 7.7b ist der Verlust an Sto¨rsteifigkeit fu¨r die beiden untersuchten Stromregel-
kreiskonfigurationen unter Beru¨cksichtigung der Filterverzo¨gerung Tfil des Moving-Average-
Filters dargestellt. Das Geschwindigkeitssignal wurde bei den Messungen der Sto¨rsteifigkeit
durch einen Einmassen-Beobachter inklusive Sperrfilter mit der Grenzfrequenz fc = 3 kHz
ermittelt. Das Diagramm zeigt, dass die maximale Sto¨rsteifigkeit der Kaskadenregelung mit
laufzeitfreiem Stromregelkreis nach Rechenstrategie 4 in deutlich ho¨herem Maße durch die
Verzo¨gerung des Winkelistwertes beeinflusst wird. Dies liegt an der Tatsache, dass im Verha¨lt-
nis gesehen die Verzo¨gerung des Winkelistwertes viel fru¨her die Kreisu¨bertragungsfunktion
des Geschwindigkeitsregelkreises dominiert. Fu¨r ho¨here Filterordnungen wu¨rde die Verzo¨ge-
rung des Winkelistwertfilters beide Regelkreiskonfigurationen vollsta¨ndig dominieren. Ent-
sprechend ga¨be es keinen Unterschied mehr zwischen der Sto¨rsteifigkeit unter Verwendung
des laufzeitfreien oder des konventionellen Stromregelkreises. Dieser Umstand unterstreicht
die Wichtigkeit einer mo¨glichst laufzeitfreien Messung und Verarbeitung von Zustandsgro¨-
ßen, insbesondere im Bereich der Servoregelungen.
7.3 Einfluss der Stromerfassung auf die mechanischen
Zustandsgro¨ßen
7.3.1 Systematische Fehler auf den Stromistwerten
Eine weitere wichtige Fehlerquelle sind systematische Abweichungen der Phasenstro¨me, die
durch Hochfrequenzeffekte, die Strommessverfahren und die Anpasselektronik entstehen. Die
meisten dieser Fehlereinflu¨sse lassen sich im Kleinsignalverhalten durch einen Offset- und
Versta¨rkungsfehler in den gemessenen Phasenstro¨men modellieren. Durch die so verfa¨lschte
Messung der Phasenstro¨me ko¨nnen Momentenschwankungen entstehen, die einen Einfluss auf
die Systemperformance ausu¨ben ko¨nnen. Im Folgenden werden diese Fehlerarten untersucht
und ihr Einfluss auf einen Servoantrieb dargestellt.
94 7 Sto¨rungen auf den messbaren Zustandsgro¨ßen
Hochfrequenzverhalten elektrischer Maschinen
Die Stromistwerte fu¨r die Regelung werden in den Symmetriepunkten der Raumzeiger-
modulation akquiriert. Heutige IGBTs werden in der Antriebstechnik mit einer Schaltfre-
quenz von 16 kHz betrieben. Sie verfu¨gen u¨ber Spannungsanstiegsgeschwindigkeiten von u¨ber
3000 V/µs. Elektrische Maschinen ko¨nnen nur fu¨r vergleichsweise niederfrequente Anregun-
gen durch ihr Grundwellenmodell dargestellt werden. Fu¨r hochfrequente Anregung mu¨ss-
ten vielmehr verteilte parasita¨re Eigenkapazita¨ten und Koppelkapazita¨ten zum Statoreisen
beru¨cksichtigt werden. Weiterhin sinkt die relative Permeabilita¨t des Eisens fu¨r hohe Fre-
quenzen stark ab. Die bei der Konstruktion vorgesehenen Flusspfade sind entsprechend fu¨r
diesen Aussteuerungsbereich nicht mehr gu¨ltig. Hierdurch entsteht eine Kopplungsindukti-
vita¨t zwischen den Phasen. Alle diese zusa¨tzlichen Elemente ha¨ngen weiterhin aufgrund des
Skin-Effektes sowie im Eisenmaterial induzierten Kreisstro¨men nichtlinear von der Frequenz
ab. Ein derartiges System kann also nicht mehr durch ein einfaches elektrisches Ersatzschalt-
bild mit konzentrierten Elementen abgebildet werden. Daher wird hier auf eine Modellierung
verzichtet. Fu¨r eine genauere Betrachtung sei auf [26][27][30] verwiesen.
Obwohl die beschriebenen Effekte in Frequenzbereichen auftreten, die fu¨r die Momentenbil-
dung der Maschine keinerlei Rolle spielen, haben sie dennoch einen Einfluss auf eine genaue
Phasenstromerfassung. Zur Abscha¨tzung dieses Einflusses wurde der Strom in Phase 1 der
verwendeten Synchronmaschine fu¨r den Zeitraum eines PWM-Zyklus mit einer breitban-
digen Strommesszange aufgezeichnet. Die Strommessung erfolgte hierbei mittelwertbefreit.
Abbildung 7.8a stellt den Phasenstrom fu¨r die Ansteuerung der Maschine mit dem Puls-
muster 50/50/50 dar. Aufgrund dieses Pulsmusters mu¨sste die Spannungszeitfla¨che an der
Maschine na¨herungsweise gleich null sein. Dennoch ist ein deutlicher Einschwingvorgang auf
dem Phasenstrom erkennbar. Die Frequenz der Schwingung liegt bei ca. 100 kHz. Das PWM-
Signal verfu¨gt bekanntermaßen u¨ber zwei Symmetriepunkte in denen die Stro¨me theoretisch
offsetfrei gemessen werden ko¨nnen. Die Messung zeigt allerdings, dass diese theoretische An-
nahme nicht besta¨tigt wird. Wie abgebildet, betra¨gt die Abweichung des Phasenstroms vom
Mittelwert bei der gegebenen Anregung ca. ±10 mA. Bemerkenswert ist weiterhin, dass die
Symmetriepunkte 1 und 2 unterschiedliche Stromoffsets aufweisen. Dieser Umstand ist be-
sonders wichtig, wenn beide Strommesspunkte fu¨r die feldorientierte Regelung verwendet
werden sollen. Die in den Messungen erkennbaren hochfrequenten Einschwingvorga¨nge beim
Schalten sind durch Leitungsreflektionen zu erkla¨ren. Speziell bei langen Maschinenleitun-
gen ko¨nnen durch derartige Sto¨rungen große Fehler bei der Stromerfassung entstehen. Durch
Abtastung in den Symmetriepunkten ist dies aber weitestgehend ausgeschlossen.
Die beschriebenen Offsetfehler ha¨ngen auch in starkem Maße vom Aussteuergrad der Raum-
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Abbildung 7.8: (a) zeigt das Hochfrequenzverhalten einer Synchronmaschine bei einem Aus-
steuergrad von 50/50/50. (b) zeigt das Hochfrequenzverhalten einer Syn-
chronmaschine bei einem Ausssteuergrad von 80/50/20
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zeigermodulation ab. Abbildung 7.8b stellt exemplarisch den Phasenstrom fu¨r einen Aussteu-
ergrad von 80/50/20 dar. Das durch das Grundwellenmodell vorhergesagte Dreieckssignal ist
in der Messung zwar zu erkennen, aber mit erheblichen Fehlern behaftet. Wie zuvor entste-
hen Offsetfehler bei der Strommessung in den Symmetriepunkten. Weiterhin ist ersichtlich,
dass eine A¨nderung des Pulsmusters andere Eigenmoden des Systems anregt. Hierdurch wird
ein vom Aussteuergrad abha¨ngiger Offsetfehler hervorgerufen.
Regelung auf zwei Symmetriepunkte
Ein dynamischer Stromregler, der in beiden Symmetriepunkten berechnet wird, reagiert bei
durch Hochfrequenzeffekte hervorgerufenen kleinen positiven Stromoffsets mit einer großen
negativen Spannung und bei kleinen negativen Stromoffsets mit einer großen positiven Span-
nung. Da beide Fehler sich im Zeitrahmen des Regeltaktes abwechseln, ist der Integrator des
Stromreglers nicht in der Lage ihn zu unterdru¨cken. Es entsteht ein Ausgangsspannungs-
verlauf, der einem Grenzzyklus a¨hnelt. Die bei der laufzeitfreien Stromregelung nach Re-
chenstrategie 4 resultierende Amplitude der Reglerausgangsspannung nimmt aufgrund der
hohen Versta¨rkungsfaktoren so bereits Amplituden von bis zu ±50 V an. Der resultierende
Querstromverlauf ist entsprechend sa¨gezahnfo¨rmig.
Zur Kompensation dieses Fehlverhaltens ist es notwendig, die unterschiedlichen Offsets beider
Symmetriepunkte wa¨hrend des Betriebs aneinander anzugleichen. Hierfu¨r wurde das Verfah-
ren nach Abbildung 7.9 entwickelt. Es handelt sich um einen ru¨ckgekoppelten Integrator,
der im Fall der feldorientierten Regelung im FPGA fu¨r jeden Phasenstrom implementiert
wurde. Der Integrator wird in Abha¨ngigkeit vom Symmetriepunkt entweder mit dem positi-
ven oder dem negativen Phasenstrom isx beaufschlagt. Der Integratorausgang wird im Fall
des zweiten Symmetriepunktes auf die Phasenstrommessung aufgeschaltet. Somit wird das
relative Offset zwischen beiden Symmetriepunkten durch den Integrator nachgefu¨hrt.
Die Zeitkonstante des Integrators muss im Verha¨ltnis zur Maschinenzeitkonstante sehr lang-
sam eingestellt werden.
To  Tq, Td (7.16)
So kann verhindert werden, dass der Phasenstromintegrator dem Grundwellen-Verhalten der
Maschine folgt. Offseta¨nderungen zwischen den Symmetriepunkten, die in Abha¨ngigkeit vom
Aussteuerungsgrad auftreten, werden ebenfalls im Mittel adaptiert. Erst so ist es wa¨hrend
des Betriebs mo¨glich, die berechneten Versta¨rkungsfaktoren zu erzielen [31].
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Abbildung 7.9: Kompensationsmo¨glichkeit einer 32 kHz Regelung
Das gezeigte Verfahren ist nicht in der Lage, den absoluten Fehler der Strommessung zu
identifizieren. Lediglich die Differenz der Strommessungen zwischen Symmetriepunkt 1 und
Symmetriepunkt 2 wird nachgefu¨hrt.
Offsets auf den Phasenstro¨men
Der durch HF-Effekte und die Messelektronik hervorgerufene Stromoffset kann analytisch nur
schwer berechnet werden. Der Einfluss dieser Fehler auf das Systemverhalten ist aber gut
abscha¨tzbar. Fu¨r die Berechnung der entstehenden Momentenschwankung wird aus Gru¨nden
der Einfachheit angenommenen, dass nur lediglich ein einzelner Phasenstrom einen Offset-
fehler aufweist:
i1(t) = i1,mess(t) + ∆1
i2(t) = i2,mess(t)
i3(t) = i3,mess(t) (7.17)
Unter Nutzung der Transformation auf ein rotorbezogenes Koordinatensystem ergibt sich:
iq(t) = iq,mess(t)−∆1 sin(ρ) (7.18)
id(t) = id,mess(t) + ∆1 cos(ρ) (7.19)
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Offsetfehler produzieren nach (7.18) sowie (7.19) eine Frequenzkomponente auf den gemes-
senen rotorbezogenen Stro¨men, die mit der elektrischen Drehfrequenz ωel =
dρ
dt
fluktuiert.
Der q- und d-Stromregler sind meist in der Lage, diese Komponente invers auf den ech-
ten Quer- sowie La¨ngsstrom einzupra¨gen. Unter Vernachla¨ssigung der d-Achse und eines
etwaigen Reluktanzmomentes, entsteht durch die Querstromfluktuation folgende Momen-
tenschwankung:
∆M = Kf ∆1 sin(ρ) (7.20)
Aus (7.20) kann allgemein gefolgert werden, dass durch Offsetfehler hervorgerufene Momen-
tenschwankungen mit der elektrischen Drehfrequenz auftreten. Ihre Amplitude ha¨ngt von
den Offsetwerten der Phasenstro¨me ab. Im Leerlauf konnten Offsetschwankungen in Ab-
ha¨ngigkeit vom Aussteuergrad mit einer Amplitude von bis zu 30 mA festgestellt werden.
Entsprechend werden bei der vorliegenden Maschine Momentenschwankungen im Bereich
von ca. 27 · 10−3 N in Abha¨ngigkeit vom elektrischen Winkel auftreten. Eine Vorsteuerung
des Strom-Offsetfehlers erscheint aufgrund der vielen unbekannten Einflussfaktoren nicht
mo¨glich. Eine Unterdru¨ckung kann entsprechend nur durch den Geschwindigkeitsregelkreis
erzielt werden.
Versta¨rkungsfehler der Phasenstro¨me
Versta¨rkungsfehler entstehen hauptsa¨chlich durch Temperaturdrift der verwendeten Mess-
elektronik und Sensorik. Zur Bestimmung ihres Einflusses auf die Momentenbildung der Ma-
schine wird angenommenen, dass nur ein Phasenstrom einen Versta¨rkungsfehler aufweist:
i1(t) = i1,mess(t)K1
i2(t) = i2,mess(t)
i3(t) = i3,mess(t) (7.21)
Unter Nutzung der Transformation auf ein rotorbezogenes Koordinatensystem ergibt sich:
iq(t) =
(
2
3
+
1
3
K1 +
1
3
cos(2 ρ) (1−K1)
)
iq,mess(t) +(
−1
3
K1 sin(2 ρ) +
1
3
sin(2 ρ)
)
id,mess(t) (7.22)
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id(t) =
(
2
3
+
1
3
K1 +
1
3
cos(2 ρ) (K1 − 1)
)
id,mess(t) +(
−1
3
K1 sin(2 ρ) +
1
3
sin(2 ρ)
)
iq,mess(t) (7.23)
Wird vorausgesetzt, dass der Stromregler die Fehlerkomponente wiederum invers auf den
echten Querstrom einpra¨gt, entsteht folgende Momentenschwankung:
∆M =
1
3
Kf ( (1−K1 + cos(2ρ)(K1 − 1)) iq,mess(t) ) +
1
3
Kf ( (sin(2ρ)(K1 − 1)) id,mess(t) ) (7.24)
Versta¨rkungsfehler machen sich demzufolge erstens in einer stationa¨ren Abweichung des Mo-
mentes vom Sollwert und zweitens in einer fluktuierenden Komponente bemerkbar. Die fluk-
tuierende Komponente koppelt mit der doppelten elektrische Drehfrequenz auf das Moment
ein. Bemerkenswert ist auch, dass durch Versta¨rkungsfehler in den Stro¨men eine Kreuz-
kopplung zwischen dem d- und dem q-Koordinatensystem entsteht. Dies ist allerdings fu¨r
den vorliegenden Fall wenig relevant, da die Synchronmaschine nicht in der Feldschwa¨chung
betrieben wird.
Der Einfluss von Versta¨rkungsfehlern der Phasenstro¨me la¨sst sich wie zuvor beim Offset-
fehler aufgrund der vielen unbekannten Abha¨ngigkeiten nicht vorsteuern. Allerdings ko¨nnen
im Fall eines dynamisch ausgelegten Geschwindigkeitsregelkreises versta¨rkungsfehlerbeding-
te Momentenschwankungen, aufgrund ihrer meist geringen Amplitude vollsta¨ndig durch die
u¨berlagerte Regelung unterdru¨ckt werden.
7.3.2 Rauschen auf den Stromistwerten
Bei Rauschen auf den Stromsensoren wird die Kaskadenregelung quasi durch ein breitban-
diges Sto¨rmoment mit geringem Effektivwert angeregt. Der Geschwindigkeitsregelkreis ist
bis zu einem gewissen Grad und bis zu einer bestimmten Frequenz in der Lage diese Kom-
ponenten weitestgehend zu unterdru¨cken. Allerdings kann insbesondere bei einer sehr guten
Positionserfassung ein Einfluss festgestellt werden [32]. Da sich Rauschen auf dem Quer-
stromregelkreis wie ein Sto¨rmoment a¨ußert, ist klar, dass je besser die Sto¨rsteifigkeit der
Kaskadenregelung ist umso weniger Einfluss werden stochastische Stromabweichungen auf
das Regelergebnis haben. Auch die Massentra¨gheit spielt eine entscheidende Rolle, ob Rau-
schen auf den Querstro¨men das Regelergebnis verschlechtert. Je gro¨ßer die an die Maschine
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angeschlossene Massentra¨gheit ist, desto schwa¨cher a¨ußern sich entsprechende Abweichungen
des Querstromregelkreises.
Ein probates Mittel zur Reduktion von Rauschen auf den Stromistwerten ist wie zuvor der
Einsatz eines Moving-Average-Filters in einem u¨berlagerten Zeitrahmen im FPGA. Hierbei
sollten allerdings nur geringe Filterordnungen verwendet werden, da die entstehenden Lauf-
zeiten besser fu¨r die Winkelistwertfilterung eingesetzt werden sollten. Insbesondere bei guter
Dynamik der Kaskadenregelung im Zusammenspiel mit einem moderaten Massentra¨gheits-
moment kann durch U¨berabtastung der Stro¨me das System kaum noch verbessert werden.
Ergebnisse
Die Abbildung 7.10a stellt die Verbesserung der effektiven Auflo¨sung der Phasenstromsignale
u¨ber der Filterordnung dar. Die Messung wurde bei deaktivierter Regelung aufgezeichnet.
Wie zu erkennen ist, folgt die Verbesserung der effektiven Auflo¨sung weitestgehend dem
vorhergesagten theoretischen Verlauf. Fu¨r n = 24 wird eine Phasenstromauflo¨sung von knapp
13-Bit erreicht. Die hierbei in die Strommessung eingebrachte Verzo¨gerung betra¨gt 800 ns
und reduziert kaum die erzielbare Dynamik der Stromregelung. Entsprechend ist auch keine
Reduktion der Sto¨rsteifigkeit feststellbar.
Durch die Filterung des Stromistwertes kann der Antrieb, insbesondere unter Verwendung
der konventionellen Stromregelung, genauer positioniert werden. In Abbildung 7.10b ist die
quadratische Winkelabweichung vom Sollwinkel fu¨r die vollsta¨ndige Kaskadenregelung u¨ber
der Filterordnung der Phasenstromfilter dargestellt. Die Geschwindigkeit wurde hierbei u¨ber
einen Einmassen-Beobachter mit Sperrfilter und der Grenzfrequenz fc = 3kHz ermittelt. Das
fu¨r die Ermittlung der Standardabweichung herangezogene Winkelsignal wies keine Filterung
auf. Aufgrund des starken Einflusses der Massentra¨gheit wurde die Maschine weiterhin im
Leerlauf betrieben (Θ = 6 · 10−4 kgm2).
Unter Verwendung eines laufzeitfreien Stromreglers nach Rechenstrategie 4 ist nur eine gerin-
gere Verbesserung der Positioniergenauigkeit des Kaskadenregelkreises durch U¨berabtastung
der Phasenstro¨me erkennbar. Demgegenu¨ber wird unter Verwendung des konventionellen
Stromreglers nach Rechenstrategie 1 die Positioniergenauigkeit durch U¨berabtastung stark
beeinflusst. Hier kann selbst durch die geringe Filterordnung n = 24 die quadratische Stan-
dardabweichung des Winkelsignals fast halbiert werden.
Wie den Abbildungen zu entnehmen ist, ist die quadratische Abweichung des Winkelsignals
im Fall eines laufzeitfreien Stromregelkreises nach Rechenstrategie 4 deutlich geringer als
im Fall eines konventionellen Stromregelkreises nach Rechenstrategie 1. Der Grund hierfu¨r
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Abbildung 7.10: (a) zeigt den Gewinn an Auflo¨sung durch U¨berabtastung der Phasenstrom-
signale (Regelkreise offen). (b) zeigt die Standardabweichung des Winkelsi-
gnals bei aktivierter Kaskadenregelung u¨ber der Filterordnung der Moving-
Average-Filter in den Phasenstro¨men.
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liegt an der Fa¨higkeit des Geschwindigkeitsregelkreises die Fehler des Stromregelkreises zu
beda¨mpfen. Entsprechend ist es meist sinnvoller, die Kaskadenregelung (speziell den Ge-
schwindigkeitsregler) auf gute Dynamik einzustellen, anstatt die Stro¨me durch U¨berabtas-
tung zu filtern.
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8 Nichtlinearita¨ten der
Servo-Regelstrecke
Der Aufbau und die Auslegung einer Servoregelung, mit der die bestmo¨gliche Servoqualita¨t
erzielt werden kann, erfordert ein mo¨glichst grundsa¨tzliches Versta¨ndnis der gesamten Re-
gelstrecke. Dieses Versta¨ndnis darf sich hierbei nicht nur auf die gut abbildbaren linearen
Modelle der Maschine und der Mechanik beziehen. Im Besonderen nicht ideale Eigenschaf-
ten der Regelstrecke spielen eine wichtige Rolle und mu¨ssen gegebenenfalls beru¨cksichtigt
werden.
Dieses Kapitel gibt einen U¨berblick u¨ber alle relevanten Nichtlinearita¨ten in einer Servo-
regelstrecke. Daru¨berhinaus werden, falls mo¨glich, Kompensationsmethoden vorgestellt, um
nichtlineares Verhalten der Maschine zu unterdru¨cken.
8.1 Nichtlineares Verhalten des Stellgliedes
U¨blicherweise wird angenommen, dass die IGBTs in einem Umrichter sich wie ideale Schal-
ter verhalten. Bei genauerer Betrachtung fa¨llt allerdings u¨ber einem IGBT eine Halbleiter-
spannung UD ab. Weiterhin werden bei der Berechnung der PWM zusa¨tzliche Totzeiten
eingefu¨hrt, um Kurzschlu¨sse der Bru¨ckenzweige zu vermeiden. Aufgrund dessen ist zu erwar-
ten, dass die Mittelwerte der Phasenspannungen von den Sollwerten abweichen [24][73][86].
Die Abbildung 8.1 zeigt den Einfluss der Umrichtertotzeit und der Halbleiterspannung auf
den Spannungsabfall. Wa¨hrend der Totzeit ttot wird das Ausgangspotenzial einzig durch die
Richtung des Phasenstromes iSx bestimmt. Bei positivem Phasenstrom iSx > 0 gilt:
tSx = tSxSoll − ttot
U+ = UD − uT
U− = −uD .
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Abbildung 8.1: Einfluss der Totzeit ttot und der Halbleiterspannung auf die Ausgangsspan-
nung des Frequenzumrichters [73]
Bei einem negativen Phasenstrom iSx < 0 hingegen gilt:
tSx = tSxSoll + ttot
U+ = UD − uD
U− = uT .
Die Halbleiterspannungen uD und uT sind also phasenstromabha¨ngig. Durch die Nichtlinea-
rita¨t des Umrichters weicht also der Istwert der Phasenspannungen ux0 vom Sollwert ux0Soll
ab. Dieser Fehler fa¨llt besonders bei niedrigen Drehzahlen ins Gewicht, wenn die Spannungen
klein sind.
Zur Identifikation totzeitbedingter Effekte wird der Antrieb festgebremst und der Verlauf
des Phasenstroms in Abha¨ngigkeit von einem linearen Spannungsanstieg aufgezeichnet. Die
Schaltfrequenz des Umrichters betra¨gt hierbei 16 kHz. Die ermittelte Kennlinie ist in Ab-
bildung 8.2a dargestellt. Wie zu sehen, weist der Umrichter bei kleinen Aussteuergraden
erhebliche Abweichungen von der zu erwartenden Widerstandskennlinie auf. Um eine gute
Kompensation zu erzielen, muss nun der Spannungsfehler bezogen auf diese ideale Wider-
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Abbildung 8.2: (a) zeigt die stationa¨re Spannungs-zu-Strom Kennlinie des verwendeten Um-
richters bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz. (b) zeigt den totzeitbedingten
Spannungsfehler des Umrichters u¨ber dem Phasenstrom
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standskennlinie bestimmt werden. Der berechnete Spannungsfehler ist in Abbildung 8.2b
dargestellt. Die im Diagramm enthaltenen Daten ko¨nnen in Form einer Tabelle in das System
eingebracht werden. Die Tabelle bringt in Abha¨ngigkeit des zurzeit wirksamen Phasenstroms
eine Kompensationsspannung auf die jeweilige Phase ein. Mit dem erla¨uterten Verfahren kann
ein anna¨hernd lineares Verhalten des Umrichters erzielt werden (vgl. Abbildung 8.2a). Einzig
um den Nullpunkt der Phasenstro¨me ist ein kleiner Totbereich zu erkennen. Dieser Bereich
ist bei schaltenden Umrichtern nicht zu vermeiden und stellt schlichtweg die Unfa¨higkeit des
Umrichters dar, Stro¨me nahe 0 A einzupra¨gen.
Durch totzeitbedingte A¨nderungen des Versta¨rkungsfaktors kann der Stromregler in Abha¨n-
gigkeit vom Auslegungspunkt ent- bzw. beda¨mpft werden. Stationa¨re Abweichungen treten
hierbei aufgrund des I-Anteils des Stromreglers nicht auf. Da der u¨berlagerte Geschwindig-
keitsregelkreis nach dem symmetrischen Optimum ausgelegt wurde, verfu¨gt er prinzipbedingt
u¨ber eine hohe Phasenreserve. Dementsprechend ist der Geschwindigkeitsregelkreis sehr ro-
bust gegenu¨ber Parametera¨nderungen der Stromregelung. Dieser Sachverhalt wird durch die
in Abbildung 8.3 dargestellte Simulation besta¨tigt. Das Einschwingverhalten des Geschwin-
digkeitsregelkreises bei A¨nderung der Zeitkonstante des Stromregelkreises um ca. 50% a¨ndert
sich nur marginal. Vergleichsweise große A¨nderungen der Zeitkonstante ko¨nnen durch tot-
zeitbedingte Effekte kaum erzielt werden. Die Simulationen belegen also die zuvor getroffene
Annahme, dass die Ersatzzeitkonstante wenig Einfluss auf das Einschwingverhalten des Ge-
schwindigkeitsregelkreises hat. Auch der Einfluss auf Perfomancekriterien wie Sto¨rsteifigkeit
ist a¨ußerst gering und kann daher vernachla¨ssigt werden. Hauptsa¨chlich ist die Identifikation
der Systemparameter stark von den Totzeiten betroffen. Auch bei drehgeberlosen Regelungen
spielen totzeitbedingte Effekte insbesondere bei niedrigen Drehzahlen eine wichtige Rolle.
8.2 Auflo¨sung der Raumzeigermodulation
Bei der Auslegung der Hardware fu¨r eine feldorientierte Stromregelung kommt ha¨ufig die Fra-
ge auf, welche Auflo¨sung fu¨r die Raumzeigermodulation notwendig ist. Da die Quantisierung
von kontinuierlichen Signalen einen nichtlinearen Vorgang darstellt, ist eine analytische Be-
trachtung dieser Problemstellung a¨ußerst komplex. Allerdings kann die notwendige Auflo¨sung
der PWM-Einheiten fu¨r den Fall, dass keinerlei Einfluss mehr auftritt, sehr gut abgescha¨tzt
werden. Hierfu¨r wird angenommen, dass das Rauschen auf den Phasenstro¨men durch den
Versta¨rkungsfaktor der Stromregelkreise direkt auf den Phasenspannungen auftritt:
std (usx,n) ≈ VR · std (isx,n) (8.1)
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Abbildung 8.3: Simulation: A¨nderung des Einschwingverhaltens eines Geschwindigkeitsre-
gelkreises bei drastischer A¨nderung der Zeitkonstante des Stromregelkreises.
Der innere Regelkreis wurde hierbei als konventioneller Stromregelkreis nach
Rechenstrategie 1 implementiert
Wobei usx,n den mittelwertbefreiten Rauschprozess auf den Phasenspannungen und isx,n den
mittelwertbefreiten Rauschprozess auf den Phasenstro¨men beschreibt. Damit Quantisierer als
vollsta¨ndig lineare Rauschquellen aufgefasst werden ko¨nnen, mu¨ssen nach [85] mindestens 3
LSB des Quantisierers mit weißem Rauschen ausgesteuert werden. Diese Forderung ist analog
mit:
Usx,lsb 
√
12 · std (usx,n) ≈
√
12 · VR · std (isx,n) (8.2)
Wobei Usx,lsb die Spannungsschrittweite des Phasenspannungssollwertes bezeichnet. Die dar-
gestellte Gleichung stellt eine grobe Na¨herung der beno¨tigten Phasenspannungschrittweite
dar, da der geschlossene Regelkreis nicht beru¨cksichtigt wird. Sie gibt daher nur einen An-
haltspunkt fu¨r die Auslegung und sollte nicht als harte Grenze interpretiert werden. Aus
Gleichung (8.2) folgt, je kleiner der Versta¨rkungsfaktor des Stromreglers desto kleiner ist
die Spannungsschrittweite, die fu¨r lineares Verhalten der Spannungsquantisierer beno¨tigt
wird. Durch Umstellen von (8.2) kann die Grenze des Versta¨rkungsfaktors fu¨r eine gegebene
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Spannungsschrittweite berechnet werden.
VR  Usx,lsb√
12 · std (isx,n)
(8.3)
Im Abschnitt 5.2.1 wurde der Effektivwert des Rauschens auf den Phasenstro¨men mit 5 mA
festgestellt. Die Spannungsschrittweite ist durch die Zeitbasis der PWM-Generatoren spezi-
fiziert. Sie betra¨gt ungefa¨hr 100 mV. Es folgt fu¨r VR:
VR  5, 7 V
A
(8.4)
Die Quantisierer der Phasenspannungen verhalten sich also na¨herungsweise linear, wenn der
Versta¨rkungsfaktor des Systems viel gro¨ßer als 5, 7 VA ist. Der in dieser Arbeit minimal ver-
wendete Versta¨rkungsfaktor des Stromregelkreises tritt bei Verwendung des konventionellen
Stromregelkreises mit Regelung auf einen Symmetriepunkt auf. Er liegt bei VR ≈ 60 VA und
ist daher sicher außerhalb des kritischen Bereichs. Die Auflo¨sung der Aktorik kann daher in
guter Na¨herung vernachla¨ssigt werden.
8.3 Nichtlinearita¨ten der Maschine
In der Realita¨t existieren diverse nichtlineare Eigenschaften einer Servomaschine, die unmit-
telbaren Einfluss auf die Servoqualita¨t haben ko¨nnen. Im Blockschaltbild in Abbildung 8.4
sind alle fu¨r eine Servoregelung relevanten Nichtlinearita¨ten, inklusive ihrer Eingriffspunkte
im Grundwellenmodell, abgebildet. Im Modell dargestellt sind:
Sa¨ttigung: Eine permanenterregte Servomaschine weist ha¨ufig ab einem bestimmten Strom
eine ausgepra¨gte Sa¨ttigung des Eisens auf. Durch die Sa¨ttigung sinkt die Induktivi-
ta¨t und somit die Zeitkonstante der Regelstrecke. Je nachdem auf welchen Arbeits-
punkt die Regelung eingestellt wird, besteht so die Gefahr einer starken Entda¨mpfung
der gesamten Kaskadenregelung. Hauptsa¨chlich werden die mechanischen Regelkreise
durch die A¨nderung der Querinduktivita¨t beeinflusst. Diese ist im Blockschaltbild als
eine stromabha¨ngige Induktivita¨t Lq(iq) abgebildet. Unter Annahme, dass die Maschi-
ne nicht in der Feldschwa¨chung betrieben wird und nur eine vernachla¨ssigbar kleine
Kreuzkopplung zwischen den Achsen existiert, kann die La¨ngsinduktivita¨t Ld weiterhin
als konstant betrachtet werden.
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Abbildung 8.4: Modell einer permanenterregten Synchronmaschine in Feldkoordinaten unter
Einbeziehung der fu¨r eine Servoregelung relevanten Nichtlinearita¨ten
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Rastmomente: Das Rastmoment ist ein magnetisches Sto¨rmoment, das durch die Anziehung
zwischen den Permanentmagneten des Rotors und dem Eisen des Stators entsteht. Das
Moment ha¨ngt von dem relativen Winkel des Rotors zu den Nuten des Stators ab; es
ist in erster Na¨herung unabha¨ngig vom Maschinenstrom. Rastmomente haben insbe-
sondere Einfluss bei schnellen Positionier- oder Verfahrvorga¨ngen. Die durch schnel-
les Verfahren erzeugten Momentschwankungen ko¨nnen in Frequenzbereichen liegen, in
denen keine Ausregelung durch den Geschwindigkeitsregelkreis mehr stattfindet. Das
winkelabha¨ngige Rastmoment wird im Blockschaltbild durch die Funktion fRM(ε) dar-
gestellt.
Momentenrippel: Fu¨r die Modellierung einer permanenterregten Synchronmaschine wird
von einer sinusfo¨rmigen Fluss- und Stromverteilung u¨ber den Umfang des Stators sowie
des Rotors ausgegangen. In Wirklichkeit existieren allerdings teils starke Abweichun-
gen von der angenommenen Sinusform. Derartige Abweichungen sind winkelabha¨n-
gig und machen sich in der elektromotorischen Kraft sowie in dem Momentenfaktor
des Antriebs bemerkbar. Die Winkelabha¨ngigkeit der elektromotorischen Kraft wird
in guter Na¨herung durch einen schnellen Stromregelkreis unterdru¨ckt und kann da-
her vernachla¨ssigt werden. Als weitaus sto¨render erweist sich ha¨ufig die Abha¨ngigkeit
des Momentenfaktors vom Rotorwinkel. Hierbei handelt es sich um eine systematische
Sto¨rung, die multiplikativ in das Sollmoment einkoppelt. Der Momentenrippel wird im
Blockschaltbild durch einen winkelabha¨ngigen Momentenfaktor mel(ε) abgebildet.
Reibung: Die Reibung der Rotorlagerung setzt sich aus einer geschwindigkeitsabha¨ngigen
Reibkennlinie und der so genannten Haftreibung zusammen. In der Regelungstech-
nik wird der geschwindigkeitsabha¨ngige Anteil der Reibung meist durch einen einzel-
nen ru¨ckgekoppelte Faktor von der Geschwindigkeit zur Beschleunigung modelliert.
In vielen Anwendungsfa¨llen kann diese Art Reibung aufgrund ihrer meist geringen
Auspra¨gung sogar ga¨nzlich vernachla¨ssigt werden. Haftreibung hingegen repra¨sentiert
eine sprungfo¨rmige Diskontinuita¨t, die bei Stillstand der Maschine auftritt. Haftrei-
bung kann in Kaskadenregelungen fu¨r Servoantriebe sto¨rende Grenzzyklen auf den
mechanischen Zustandsgro¨ßen produzieren. Der Einfluss von geschwindigkeitsabha¨ngi-
ger Reibung sowie Haftreibung wird im Blockschaltbild durch die nichtlineare Funktion
fRB(ωm) dargestellt.
Die eingefu¨hrten Nichtlinearita¨ten werden im Folgenden identifiziert und gegebenenfalls
durch geeignete Vorsteuerung kompensiert.
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Abbildung 8.5: Sa¨ttigung der Querinduktivita¨t Lq u¨ber dem Querstrom iq. Die Messung
wurde durch ein Ausgleichspolynom gena¨hert.
8.3.1 Sa¨ttigung
Unter Sa¨ttigung ist der Begriff Induktivita¨t nicht mehr eindeutig spezifiziert. Beispielsweise
kann die Induktivita¨t als differenzielle Gro¨ße um einen Arbeitspunkt oder aber als absolute
Gro¨ße, bezogen auf den Nullpunkt, aufgefasst werden. Auch eine dritte Definition u¨ber die
im Eisenkreis gespeicherte elektrische Energie ist ga¨ngig. Da die Stromregelkreise versuchen,
um einen Arbeitspunkt den Regelfehler auszuregeln, ist fu¨r sie hauptsa¨chlich der Begriff der
differenziellen Induktivita¨t relevant.
Im vorliegenden Fall wurde vorausgesetzt, dass der La¨ngsstrom id zu Null geregelt wird.
Es wird nur der fu¨r die Momentenbildung relevante Querinduktivita¨tsverlauf identifiziert.
Der Identifikationsvorgang wird u¨ber eine sinusfo¨rmige Anregung durchgefu¨hrt. Der Ar-
beitspunkt wird hierbei u¨ber eine Gleichspannung eingestellt. Die Maschine ist wa¨hrend der
Messung festgebremst. Das Ergebnis ist in Abbildung 8.5 dargestellt. Dort abgebildet sind
die Messungen der q-Induktivita¨t u¨ber dem Querstrom. Aufgrund der Nichtlinearita¨ten des
Umrichters fu¨r kleine Spannungssaussteuerungen konnten keine verla¨sslichen Messungen fu¨r
iq < 5 A erzielt werden. Zur Approximation des Verlaufs wurden alle Messungen mit einem
Ausgleichspolynom gena¨hert. Wie in der Abbildung zu erkennen ist, beginnt die differenzielle
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Querinduktivita¨t ab 15 A deutlich abzusinken. Ab dem maximalen Querstrom der Maschine
iq,max = 25 A (entspricht laut (2.3) einem maximalen Phasenstrom von ca. 17 A) hat sich
die Induktivita¨t auf 65 % ihres Nennwertes verringert. Aufgrund der teilweise drastischen
A¨nderung der Induktivita¨t kann der Kaskadenregelkreis im Extremfall instabiles Verhalten
aufweisen. Da in der vorliegenden Arbeit keinerlei Kompensation von sa¨ttigungsbedingten
Effekten durchgefu¨hrt wurde, wird vorausgesetzt, dass der Stromregelkreis nur kurzzeitig in
den Sa¨ttigungsbereich eintreten darf. Dies tritt entsprechend nur bei dynamischen Geschwin-
digkeitsa¨nderungen auf.
8.3.2 Rastmomente
Zur Identifikation des Rastmomentes wird u¨blicherweise ein Geschwindigkeitsregler verwen-
det, mit dem der Antrieb langsam verfahren wird. Bei langsamen Verfahrvorga¨ngen liegt das
winkelabha¨ngige Lastmoment innerhalb der Bandbreite des Geschwindigkeitsregelkreises und
wird daher weitestgehend ausgeregelt. Das fu¨r eine Winkellage gu¨ltige Sto¨rmoment kann nun
aus dem Querstrom mit Hilfe von (2.8) berechnet werden. Anzumerken an diesem Vorgehen
ist, dass nicht alleine die Komponenten des Rastmomentes aufsummiert werden. Vielmehr
existieren diverse Fehlerkomponenten die ebenfalls mit in den Identifikationsvorgang ein-
fließen. Die wichtigsten hiervon sind der zuvor genannte Momentenrippel, sowie Offsets auf
den Stromistwerten (vgl. Kapitel 7.3.1). Der Momentenrippel ist aufgrund des Verfahrvor-
gangs mit niedriger Geschwindigkeit und entsprechend kleinem Querstrom im Vergleich zu
dem Rastmoment vernachla¨ssigbar. Offsetbedingte Fehler lassen sich aufgrund von Tempe-
raturdrift, Messungenauigkeiten der Sensorik und dem zuvor beschriebenen HF-Verhalten
einer permanenterregten Synchronmaschine nicht verhindern. Sie sind entsprechend in dem
identifizierten Momentenverlauf enthalten.
Das Resultat des Identifikationsvorgangs ist in Abbildung 8.6 dargestellt. Im unteren Teil
der Abbildung ist das Sto¨rmoment u¨ber der Fourier-Transformation nach Winkelperiode und
Amplitude aufgespalten. U¨ber den Zusammenhang:
fcog =
ωm
λcog
(8.5)
kann die Frequenz fcog der einzelnen frequenzzerlegten Momentenkomponenten einer be-
stimmten Winkelperiode λcog u¨ber der mechanischen Geschwindigkeit ωm ermittelt werden.
Aus der Abbildung la¨sst sich ablesen, dass prinzipiell fu¨nf dominierende Frequenzkomponen-
ten auf dem identifizierten Rastmoment existieren. Die langsamste liegt bei einer Winkelperi-
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Abbildung 8.6: Rastmoment u¨ber dem mechanischen Winkel fu¨r eine vollsta¨ndige Umdre-
hung des Antriebs.
ode von λ1 ≈ 2, 095 rad. Die Maschine verfu¨gt u¨ber eine Polpaarzahl von drei. Entsprechend
a¨ußert sich diese Sto¨rkomponente mit der Frequenz des elektrischen Drehfeldes. Es handelt
sich vermutlich um Offsets auf dem gemessenen Stro¨men (vgl. Kapitel 7.3.1).
Die folgenden Frequenzkomponenten sind teils auf harmonische Komponenten der durch
Offsetfehler hervorgerufenen Grundwelle und teils auf Rastmomente zuru¨ckzufu¨hren. Sie
liegen in der Gro¨ßenordnung von 6 bis 36 Perioden pro Umdrehung.
Das Rastmoment und die durch Stromoffsets hervorgerufenen Momentenschwankungen wer-
den am Besten durch eine Tabelle kompensiert. Da sich insbesondere die Offsets auf den
Stro¨men in Abha¨ngigkeit vom Aussteuergrad der Schalter und der Temperatur der Elektro-
nik a¨ndern ko¨nnen, ist eine Kompensation dieser Komponenten hierbei grundsa¨tzlich mit
Fehlern behaftet. Da der Frequenzbereich der Sto¨rungen aber verha¨ltnisma¨ßig niedrig ist,
kann in guter Na¨herung davon ausgegangen werden, dass der Geschwindigkeitsregler in der
Lage ist diese Komponenten zu unterdru¨cken.
Insbesondere die Kompensation der ho¨herfrequenten Komponenten, welche auf das Rast-
moment der Maschine zuru¨ckzufu¨hren sind, ist wichtig. Diese fu¨hren schon bei moderaten
Drehzahlen zu Sto¨rmomenten, die nicht durch Drehzahlregler beda¨mpft werden ko¨nnen. In
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Abbildung 8.7: (a) zeigt die Frequenzzerlegung der Maschinenkreisfrequenz bei
ωsoll = 10 rad/s und deaktivierter Rastmomentkompensation. (b) zeigt
die Frequenzzerlegung der Maschinenkreisfrequenz bei ωsoll = 10 rad/s und
aktivierter Rastmomentkompensation.
Abbildung 8.7 ist die Frequenzzerlegung der Winkelgeschwindigkeit der Maschine bei akti-
vierter und deaktivierter Rastmomentkompensation dargestellt. Fu¨r die Messung wurde ein
konventioneller Stromregelkreis nach Rechenstrategie 1 verwendet. Die Geschwindigkeitser-
fassung wurde mit einem Luenberger-Beobachter inklusive Sperrfilter mit einer Bandbreite
von 3 kHz durchgefu¨hrt. Ohne die Kompensation ist eine Drehzahlabweichung im Frequenz-
bereich der Rastmomente sichtbar. Die niedrigen Frequenzkomponenten des Rastmomentes
werden noch durch den Geschwindigkeitsregelkreis vollsta¨ndig kompensiert, aber speziell die
Komponente bei 57,22 Hz (entspricht 36 Perioden pro Umdrehung) ist deutlich sichtbar.
Nach erfolgter Kompensation kann kein Einfluss mehr festgestellt werden.
8.3.3 Momentenrippel
Der Verlauf des Momentenfaktors u¨ber den Rotorwinkel kann durch Verfahren der Maschine
mit konstanter Geschwindigkeit und einem u¨berlagerten Dreiecksignal mit hoher Frequenz
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Abbildung 8.8: Winkelabha¨ngigkeit des Momentenfaktors bezogen auf den Querstrom
bewerkstelligt werden. Das Dreiecksignal auf der Soll-Geschwindigkeit veranlasst den Ge-
schwindigkeitsregelkreis einen konstanten Querstrom zu fordern. Das Verha¨ltnis zwischen
dem angeforderten Querstrom und der Steigung des Dreiecksignals ergibt die Maschinenkon-
stante. Diese kann u¨ber das Massentra¨gheitsmoment in den Momentenfaktor umgerechnet
werden. Da Rastmomente und Momentenrippel in den gleichen Frequenzbereichen auftre-
ten, besteht prinzipiell die Gefahr eines Identifikationsfehlers. Um dies zu vermeiden, war
wa¨hrend des gesamten Identifikationsvorgangs die Rastmomentkompensation eingeschaltet.
Das Ergebnis des Identifikationsvorgangs ist in Abbildung 8.8 dargestellt. Der Mittelwert
des Signals ist als gestrichelte Linie in das Diagramm eingezeichnet. Wie zu erkennen ist,
weist der Momentenfaktor Abweichungen im Bereich um 2% bis 3% vom Mittelwert auf. Die
Winkelperiode der Sto¨rung liegt hierbei hauptsa¨chlich im Bereich um λmel ≈ 0, 349 rad. Dies
entspricht 18 Zyklen pro Umdrehung.
Insbesondere unter hoher Belastung kann durch das Schwanken des Antriebsmomentes u¨ber
einer mechanischen Umdrehung ein Sto¨rmoment erzeugt werden, welches das Regelergebnis
verschlechtert. Zur Kompensation dieses Verhaltens wird der Momentenrippel der Maschine
na¨herungsweise durch eine Tabelle kompensiert. Diese muss multiplikativ auf die Querstrom-
referenz eingebracht werden.
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Abbildung 8.9: Gemessene Reibkennlinie der verwendeten permanenterregten Synchronma-
schine
8.3.4 Reibung
Zur Bestimmung der Reibkennlinie wird der Antrieb mit aktiviertem Geschwindigkeitsre-
gelkreis verfahren. Der fu¨r eine konstante Geschwindigkeit angeforderte mittlere Querstrom
entspricht dem zurzeit wirksamen Reibmoment. Dieser Vorgang wird fu¨r eine beliebige An-
zahl an Geschwindigkeiten wiederholt.
Fu¨r die verwendete Maschine ist die ermittelte Reibkennlinie bei anna¨hernd konstanter La-
gertemperatur in Abbildung 8.9 dargestellt. Wie abgebildet, ist das Reibmoment u¨ber dem
gesamten Verfahrbereich recht klein. Es kann in guter Na¨herung vernachla¨ssigt werden. Der
Sprung zwischen positiver und negativer Halbebene ist der so genannte Haftbereich. Das aus
der Messung ablesbare Haftmoment betra¨gt 0,11 Nm. Ein Losreißen aus dem Haftbereich
wu¨rde spa¨testens nach einem Abtastschritt durch den Regelkreis bemerkt und kompensiert
werden. Die hierbei entstehende Winkelabweichung kann aus dem Quotienten aus dem dop-
pelt integrierten Haftmoment und der Massentra¨gheit abgescha¨tzt werden. Im Fall der kon-
ventionellen Kaskadenregelung wu¨rde ein Abtastschritt 62, 5µs betragen. Als Massentra¨gheit
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wird nur der Rotor veranschlagt. Die Winkelabweichung ergibt sich entsprechend zu:
εhaft =
Mhaft · T 2
Θ
=
0, 11 Nm · (62, 5 µs)2
6 · 10−4 kg m2 = 7, 162 · 10
−7 rad (8.6)
Der berechnete Wert ist so klein, dass er im Rauschen der Winkelsensorik nicht erkennbar
ist. Das Haftmoment kann hier daher ebenfalls vernachla¨ssigt werden.
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9 Zusammenfassung
Ziel dieser Arbeit war es, durch den Einsatz neuer Technologien und Verfahren Potenziale
fu¨r Servosysteme aufzuzeigen. Ka¨uflich erha¨ltliche Systeme weisen durch den Kostendruck
der Entwicklung starke Hardwarerestriktionen auf. Um diese Engpa¨sse zu vermeiden und
den vollen Nutzen einzelner Maßnahmen ausscho¨pfen zu ko¨nnen, wurde ein FPGA-basiertes
Referenzsystem aufgebaut. Dieses stellt die Ressourcen zur Verfu¨gung, um die vorgestell-
ten Verfahren untersuchen zu ko¨nnen. Die Komponenten des Referenzsystems sind gleich-
oder ho¨herwertig als am Markt verfu¨gbare Standardlo¨sungen, so dass diese damit mu¨helos
nachgebildet werden ko¨nnen. Hierdurch konnten systematische Fehler durch unterschiedliche
Versuchsaufbauten beim Vergleich der einzelnen Lo¨sungen vermieden werden.
Durch die Implementierung der feldorientierten Stromregelkreise auf dem im Referenzsystem
vorhandenen FPGA konnte eine signifikant ho¨here Bandbreite im Vergleich zu DSP basierten
Stromreglern erzielt werden. Dies wurde durch einen na¨herungsweise rechenzeitfreien Aufbau
der Regler in Logik ermo¨glicht.
Eine weitere Dynamiksteigerung des Stromreglers wurde durch die Verwendung beider Sym-
metriepunkte der Raumzeigermodulation erzielt. Mit Hilfe dieses Verfahrens kann der Re-
geltakt bei konstanter Schaltfrequenz um den Faktor zwei gesteigert werden. Da die Phasen-
strommessung zu den Symmetriepunkten aufgrund des Hochfrequenzverhaltens permanen-
terregter Synchronmaschinen mit Offsetfehlern behaftet ist, wurde ein Verfahren erarbeitet,
um den relativen Offsetfehler zwischen zwei Messpunkten zu kompensieren. Erst mit diesem
Verfahren konnte ein stabiler Betrieb des Stromreglers unter Verwendung beider Symmetrie-
punkte bei maximaler Dynamik gewa¨hrleistet werden.
Mit Hilfe der laufzeitfreien Stromregelung auf dem FPGA und unter Verdopplung des Regel-
taktes durch Verwendung beider Symmetriepunkte konnte die Bandbreite der Stromregelung
bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz von 2,2 kHz bis zur Shannon-Grenze bei 16 kHz (32 kHz
Regeltakt) erho¨ht werden. Der so gewonnene Dynamikvorteil wurde anschließend auf eine
Standard-Kaskadenregelung fu¨r Servoantriebe angewendet. Hierbei zeigten die Untersuchun-
gen, dass die Sto¨rsteifigkeit des Systems durch die verbesserte Stromregelung um den Faktor
sechs verbessert wird.
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Sehr dynamische Regelkreise bergen meist das Risiko, dass sie hochfrequente Resonanzen der
Mechanik anregen ko¨nnen. Hierdurch wird in starker Weise die maximal erreichbare System-
performance reduziert. Sowohl mit einer dynamisch eingestellten klassischen als auch mit
der verbesserten laufzeitfreien Stromregelung konnten derartige Resonanzen angeregt wer-
den. Um den Einfluss dieses Effekts auf die Sto¨rsteifigkeit des Systems zu untersuchen, wur-
den konventionelle Tiefpassfilter mit Einmassen-Beobachtern zur Geschwindigkeitsgla¨ttung
verglichen. Der Einmassen-Beobachter konnte derart erweitert werden, dass ein bestimmter
Frequenzbereich bei der Differenzierung der Winkellage u¨ber ein Sperrfilter ausgeblendet
werden kann. Die durch das Sperrfilter aus dem Winkelsignal ausgeblendete Geschwindig-
keitsinformation wird nahezu vollsta¨ndig aus dem integrierten Querstrom gewonnen. So ist
ein verzo¨gerungsfreies Ausblenden hochfrequenter mechanischer Resonanzstellen mo¨glich,
sofern diese nicht im Nutzfrequenzbereich liegen.
Da der Strom- sowie der Geschwindigkeitsregler auf die maximal erzielbare Kleinsignaldy-
namik ausgelegt wurden, verfu¨gen beide Regelkreise u¨ber hohe Versta¨rkungsfaktoren. Diese
fu¨hren im Zusammenspiel mit statistischen Abweichungen der Zustandsgro¨ßen zu einem un-
ruhigen Systemverhalten und starker Gera¨uschentwicklung des Systems.
Zur Kompensation dieses ungewu¨nschten Verhaltens wurden die Lagespuren des verwende-
ten optischen Enkoders zwecks U¨berabtastung mit schnellen A/D Konvertern eingelesen und
u¨ber einen CORDIC-Algorithmus demoduliert. Der so erzielte 10 MSamples/s schnelle Da-
tenstrom des Lagesignals wurde im FPGA durch ein Moving-Average-Filter gegla¨ttet und
anschließend der Regelung u¨bergeben. Die effektive Auflo¨sung des Winkelsignals erho¨ht sich
so unter vernachla¨ssigbarer Verzo¨gerung von 21,5-Bit auf 24,5-Bit. Entsprechend ist ein si-
gnifikant ruhigeres Systemverhalten erzielt worden, ohne die Sto¨rsteifigkeit in starkem Maße
zu reduzieren. Unter starken Einbußen der Sto¨rsteifigkeit kann die Auflo¨sung des Winkel-
signals auch weiter erho¨ht werden. Das in dieser Arbeit erzielte Maximum liegt bei einer
effektiven Auflo¨sung des Winkelsignals von 25,5 Bit.
Ebenfalls zur Ermo¨glichung von U¨berabtastung wurden auch die Phasenstro¨me u¨ber schnelle
A/D Konverter eingelesen und u¨ber ein Moving-Average-Filter gegla¨ttet. Die effektive Auflo¨-
sung konnte so von 11-Bit auf 13-Bit gesteigert werden. Dadurch erho¨ht sich die Positionier-
genauigkeit der Maschine im Leerlauf insbesondere im Fall von konventionellen Stromreglern.
Es sei aber darauf hingewiesen, dass speziell bei einer dynamischen Kaskadenregelung eine
starke Unterdru¨ckung von stochastischen Fehlern des Stromregelkreises durch den u¨berla-
gerten Geschwindigkeitsregelkreis erfolgt. Auch die Massentra¨gheit des Systems spielt eine
entscheidende Rolle. Meist ist es daher sinnvoller auf die U¨berabtastung der Phasenstro¨me
zu verzichten und eine dynamische und genaue Geschwindigkeitsregelung anzustreben.
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Abschließend wurden die fu¨r relevant erachteten Nichtlinearita¨ten einer permanenterregten
Synchronmaschine und deren Sensorik untersucht und falls mo¨glich kompensiert. Hierbei her-
vorzuheben sind die Identifikation und Kompensation von Enkodernichtlinearita¨ten und die
Vorsteuerung von Rastmomenteinflu¨ssen des Antriebs. Die Kompensation der Enkodernicht-
linearita¨ten wird im FPGA durchgefu¨hrt. Durch Vorsteuerung der Fehler auf dem Lagesignal
konnten so umdrehungssynchrone Abweichungen, die sich insbesondere auf dem Geschwin-
digkeitssignal a¨ußern, stark reduziert werden. Die Rastmomente a¨ußern sich als umdrehungs-
synchrones Sto¨rmoment. Hier wurde eine positionsabha¨ngige Tabelle ermittelt, mit der das
an einer Winkellage gu¨ltige Sto¨rmoment vorgesteuert werden konnte. Die Resultate beider
Verfahren sind ein ruhigeres und genaueres Systemverhalten.
Insgesamt wird deutlich, dass die hier untersuchten Verfahren und Technologien in vielen
Bereichen einen hohen Nutzen erzielen. Einige der Verfahren konnten erst durch die Kom-
bination mit neuen Technologien implementiert werden. Es ist zwar anzumerken, dass nicht
alle auf jeder Ebene den gleichen Nutzen erzielen (z.B. U¨berabtastung der Stro¨me) und in
einigen Bereichen sicherlich Optimierungspotenzial besteht. Es ist jedoch in naher Zukunft
damit zu rechnen, dass sowohl die Technologie als auch die Verfahren Einzug in industrielle
Anwendungen finden werden.
121
Literatur
[1] Aldabas E., Romeral L., Arias A., Ortega C., Current Controller with low Total Har-
monic Distortion, EPE 2005 - Dresden, 2005.
[2] Alpers F.-B., Entwurf eines hochgeschwindigkeits FPGA Messsystems zur Stromregelung
von Servomotoren, Studienarbeit, Technische Universita¨t Braunschweig, 2007.
[3] Andraka R., A survey of CORDIC algorithms for FPGA based computers, Andraka
Consulting Group, 1998
[4] Ba¨hr A., Speed Acquisition Methods for High-Bandwidth Servo Drives, Dissertation,
Technische Universita¨t Darmstadt, 2004.
[5] Ba¨hr A., Mutschler P., Speed Acquisition Methods for High-Bandwidth Servo Drives,
IAS 2005, 2005.
[6] Ba¨hr A., Mutschler P., Systematic Error Correction Methods for Sinusoidal Encoders
and their Application in Servo Control, EPE 2003 - Toulouse, 2003
[7] Bartsch H.-J., Taschenbuch mathematische Formeln, Fachbuchverlag Leipzig, 17. Auf-
lage, 1997.
[8] Beinecke S., Ba¨hr A., Dynamik von Servoantrieben - theoretische Kennwerte und prak-
tisch erreichbare Regelgu¨te, SPS/IPC/Drives 2007, 2007
[9] Bellini A., Bifaretti S., Costantini S., Identification Of The Mechanical Parameters In
High Performance Drives, EPE 2001 - Graz, 2001.
[10] Bohn C., Atherton D.P., An Analysis Package Comparing PID Anti-Windup Strategies,
IEEE/IFAC Joint Symposium on CACSD, 1994.
[11] Brandenburg G., Papiernik W., Feedforward and feedback strategies applying the prin-
ciple of inputbalancing for minimal tracking errors in CNC machine tools, Advanced
Motion Control, 1996. AMC ’96-MIE. Proceedings., 1996 4th International Workshop.
1996
[12] Brunotte C., Regelung und Identifizierung von Linearmotoren fu¨r Werkzeugmaschinen,
Dissertation, Technische Universita¨t Braunschweig, 1999.
[13] Bru¨ckl S., Regelung von Synchronen-Linearmotoren fu¨r hochgenaue Vorschubantriebe
bei Werkzeugmaschinen, Dissertation, Technische Universita¨t Mu¨nchen, 2000.
[14] Bru¨ckl S., Hochdynamische Stromregelung bei Messwerterfassung durch U¨berabtastung
in Pra¨zisionsantrieben, Vereinigte Fachverlage, Automatisierungstechnik 51 (2003) Nr.6.
122 Literatur
[15] Bru¨ckl S., Hochgenaue Regelung von Linearmotoren durch Optimierte Strommessung,
Vereinigte Fachverlage, antriebstechnik 38 (1999) Nr.9.
[16] Bu¨nte A., Beinecke S., High Performance Speed Measurement by Suppression of Syste-
matic Resolver and Encoder Errors, IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol
51, No.1, 2004.
[17] Bu¨nte A., Beinecke S., Schumacher U., High Performance Speed Measurement Method,
EPE 2001 - Graz, 2001.
[18] Canders W.-R., Elektromechanische Energieumformung I, Vorlesungsskript, Technische
Universita¨t Braunschweig, 2009.
[19] Casadei D., Serra G., Tani A., Zarri L., Analysis of the Current Ripple in Induction
Motor Drives Controlled by SVM Technique, EPE 99 - Lausanne, 1999.
[20] Depenbrock M., Direct Self Control of Inverter-Fed Induction Machines, IEEE Tran-
sactions on Power Electronics 1988, vol. 3, pp. 420-429
[21] Eckhardt H. Grundzu¨ge der elektrischen Maschinen, Teubner Verlag Stuttgart, 1982.
[22] Ernst R., Ko¨nenkamp I., Digitale Schaltungstechnik fu¨r Elektrotechniker und Informa-
tiker, Spektrum Verlag, 1995.
[23] Fassnacht J., Mutschler P., Benefits and Limits of Using an Acceleration Sensor in
Actively Damping High Frequent Mechanical Oscillators, IEEE Industry Applications
Conference, 2001. Thirty-Sixth IAS Annual Meeting. Conference Record of the 2001
IEEE, Vol4.
[24] Fenker O., Wirkungsgradoptimierte und drehgeberlose Regelung von Asynchronmaschi-
nen, Dissertation, Technische Universita¨t Braunschweig, 2000.
[25] Fo¨llinger O., Regelungstechnik, Hu¨thig, 1990
[26] Grandi G., Casadei D., Massarini A., High Prequency Lumped Parameter Model For AC
Motor Windings, EPE 97 - Trondheim, 1997.
[27] Grandi G., Casadei D., Reggiani U., High Equivalent Circuit of Mush Wound AC Win-
dings for High Frequency Analysis, ISIE 97 - Guimaraes, 1997.
[28] Gro¨ling C., Optimierung der Stromregelkreise und der Kraftrippelkompensation, Bericht
zum Projekt
”
Hiperserv“, Technische Universita¨t Braunschweig, 2006.
[29] Gro¨ling C., Entwicklung eines USB 2.0 Kommunikationsmoduls und der dazu geho¨rigen
Software fu¨r den DSP C6711 von Texas Instruments, Diplomarbeit, Technische Univer-
sita¨t Braunschweig, 2005.
[30] Gro¨ling C., High-Frequency Lumped Parameter Winding Model of a Synchronous Servo
Drive, Power Electronics Specialists Conference 2008, 2008, Rhodos/Griechenland
[31] Gro¨ling C., Referenzumrichter fu¨r Servoantriebe: Optimierung konventioneller Stromre-
gelkreise hinsichtlich Dynamik und Genauigkeit, SPS/IPC/Drives 2008, 2008, Nu¨rnberg
Literatur 123
[32] Gro¨ling C., Modelling of Quantization Effects in Current Control for a Synchronous
Servo Drive, 12th European Conference on Power Electronics and Applications (EPE),
2007, Aalborg/Da¨nemark
[33] Gro¨ling C., PI-Regler-Grenzzyklen in einer Kaskadenregelung fu¨r High-Performance-
Servo-Drives, SPS/IPC/Drives 2007, 2007, Nu¨rnberg
[34] Gross D., Hauger W., Schnell W. Technische Mechanik 1 Statik, Springer Verlag, 6.
Auflage, 1998.
[35] Gross D., Hauger W., Schnell W. Technische Mechanik 2 Elastostatik, Springer Verlag,
6. Auflage, 1998.
[36] Gross D., Hauger W., Schnell W. Technische Mechanik 3 Kinetik, Springer Verlag, 6.
Auflage, 1999.
[37] Grotstollen H., Die Unterdru¨ckung der Oberwellendfdrehmomente von Synchronmoto-
ren durch Speisung mit oberschwingungsbehaftetem Strom, Archiv fu¨r Elektrotechnik,
Springer Verlag, 1984.
[38] Grubic S., Elektronische Hardware-in-the-Loop-Lastsimulation von Drehfeldmaschinen
unter Einsatz eines schnell schaltenden Umrichters mit sinusfo¨rmigen Ausgangsspan-
nungen, Diplomarbeit, Technische Universita¨t Braunschweig, 2006.
[39] Heinemann G., Selbsteinstellende, feldorientierte Regelung fu¨r einen asynchronen Dreh-
stromantrieb, Dissertation, Technische Universita¨t Braunschweig, 1992.
[40] Hippe P., Windup in Comtrol,Springer, Berlin, 2006
[41] Holtz J., Springob L., Identification and Compensation of Torque Ripple in High-
Precision Permanent Magnet Motor Drives, IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, Vol 43, No.2, 1996.
[42] Horowitz P., Hill W., Die hohe Schule der Elektronik, Teil 1 Anaklogtechnik, Elektor-
Verlag, 2. Auflage, 1996.
[43] Horowitz P., Hill W., Die hohe Schule der Elektronik, Teil 2 Digitaltechnik, Elektor-
Verlag, 1996.
[44] Idris N. R. N., Yatim A. H. M., Direct Torque Control Of Induction machines With Con-
stant Switching Frequency And Reduced Torque Ripple, IEEE Transactions on Industrial
Electronics, Vol 51, No.4, 2004.
[45] Isermann R., Digitale Regelsysteme, Band 1, Springer Verlag, 2. Auflage, 1987.
[46] Isermann R., Digitale Regelsysteme, Band 2, Springer Verlag, 2. Auflage, 1987.
[47] Isermann R., Identifikation dynamischer Systeme, Band 1, Springer Verlag, 1988.
[48] Jenni F., Wu¨est D., Steuerverfahren fu¨r selbstgefu¨hrte Stromrichter, Vdf Hochschulver-
lag AG, 1995.
124 Literatur
[49] Kazmierkowski M. P., Malesani L., Current Control Techniques for Three-Phase-
Voltage-Source PWM Converters: A Survey, IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, Vol 45, No.5, 1998.
[50] Kerkman R. J., Twenty years of PWM AC drives: when secondary issues become primary
concerns, Industrial Electronics, Control, and Instrumentation, 1996., Proceedings of the
1996 IEEE IECON 22nd International Conference, 1996
[51] Kiel E., Anwendungsspezifische Schaltkreise in der Drehstrom-Antriebstechnik, Disser-
tation, Technische Universita¨t Braunschweig, 1994.
[52] Kirchberger R., Hiller B., Oversamplingverfahren zur Verbesserung der Erfassung
von Lage und Drehzahl an elektrischen Antrieben mit inkrementellen Gebersystemen,
SPS/IPC/Drives 1999, 1999.
[53] Kjaer P. C., An Alternative Method To Servo Motor Drive Torque Ripple Assessment,
EPE 97 - Trondheim, 1997.
[54] Kories R., Schmidt-Walter H., Taschenbuch der Elektrotechnik, Verlag Harri Deutsch,
4. Auflage, 2000.
[55] Krah J. O., Holtz J., High Performance Current Regulation and Efficient PWM Imple-
mentation for Low Inductance Servo Motors, IEEE Transactions on Industry Applica-
tion, Vol 35, No.5, 1999.
[56] Krah J. O., Klarenbach C., FPGA based Field Oriented Current Controller for High
Performance Servo Drives, PCIM 2008 Session 4c, 2008.
[57] Krah J. O., Lemke M., Geschwindigkeitsbeobachter ho¨herer Ordnung zur Unterdru¨ckung
von ho¨herfrequenten Resonanzen bei Direktantrieben, SPS 2006, 2006.
[58] Krah J. O., Schmirgel H., FPGA Based Sine-Cosine Encoder Feedback Processing for
Servo Drive Applications, PCIM 2007 Session 4d-3, 2007.
[59] Leonhard W., Control of Electrical Drives, Springer Verlag, 3. Auflage, 2001.
[60] Leonhard W., Statistische Analyse linearer Regelsysteme, Springer Verlag, 1973.
[61] Leonhard W., Digitale Signalverarbeitung in dert Meß- und Regelungstechnik, Teubner
Verlag, 1989.
[62] Leonhard W., Einfu¨hrung in die Regelungstechnik, Vieweg Verlag, 5. Auflage, 1990.
[63] Lunze J., Regelungstechnik 1, Springer Verlag, 1996.
[64] Lutz H., Wendt W., Taschenbuch der Regelungstechnik, Verlag Harri Deutsch, 2. Auf-
lage, 1998.
[65] Mu¨ller K., Entwurf robuster Regelungen, Teubner Verlag, 1996.
[66] Mu¨ller S., Hochdynamische, digitale Stromregelung und Stromerfassung mittels Over-
sampling fu¨r Servoantriebe, SPS/IPC/Drives 2000, 2000.
Literatur 125
[67] Pacas M., Weber J., Predictive Direct Torque Control for the PM Synchronous Machine,
IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, VOL. 52, NO. 5, 2005.
[68] Parks T.W., Burrus C.S. Digital Filter Design, Wiley Verlag , 1987.
[69] Peterchev A. V., Sanders S. R., Quantization Resolution and Limit Cycling in Digitally
Controlled PWM Converters, IEEE TRANSACTIONS ON POWER ELECTRONICS,
VOL. 18, NO. 1, 2003.
[70] Probst U., Comparision Of Disturbance Suppression Strategies For Servo-Drives, EPE
93 - Brighton, 1993.
[71] Quang N.P., Dittrich J.-A., Praxis der feldorientierten Drehstromantriebsregelung, ex-
pert Verlag, 2. Auflage, 1999.
[72] Reich W., Oversampling und Rauschfa¨rbung - Techniken zur Auflo¨sungserho¨hung,
SPS/IPC/Drives 2001, 2001
[73] Sammoud H., Sensorreduktion bei der Regelung eines permanenterregten Synchronmo-
tors mit großem Feldschwa¨chbereich, Dissertation, Technische Universita¨t Braunschweig,
2002.
[74] Schmirgel H., Krah J. O., Berger R., Delay Time Compensation in the Current Control
Loop of Servo Drives - Higher Bandwidth at no Trade-off, PCIM Power Conversion
Intelligent Motion, Nuernberg, June 2006
[75] Schro¨der D., Elektrische Antriebsregelung von Antriebssystemen, Springer-Verlag, Berlin
Heidelberg 2001
[76] Schumacher W., Grundlagen der Regelungstechnik, Vorlesungsskript, Technische Uni-
versita¨t Braunschweig, 2006.
[77] Schumacher W., Regelungstechnik I, Vorlesungsskript, Technische Universita¨t Braun-
schweig, 2004.
[78] Schu¨mann U., Parameteridentifikation und -adaption an Asynchronmaschinen, Disser-
tation, Universita¨t Bremen, 2007.
[79] Scottedward Hodel A., Hall C. E., Variable Structure PID Control to Prevent Integrator
Windup, IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol 48, No.2, 2001.
[80] Shin H.-B., New Antiwindup PI Controller For Variable-Speed Motor Drives, IEEE
Transactions on Industrial Electronics, Vol 45, No.3, 1998.
[81] Simons S., Robuste kartesische Bahnregelung eines sensorgefu¨hrten Industrieroboters
mit digital geregelten Drehstrom-Antrieben, Dissertation, Insitut fu¨r Regelungstechnik,
Technische Universita¨t Braunschweig, 1995
[82] Spa¨th H., Elektrische Maschinen, Springer Verlag, 1973.
[83] Springob L., Holtz J., High-Bandwidth Current Control for Torque-Ripple Compensation
in PM Synchronous Machines, IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol 45,
No.5, 1998.
126 Literatur
[84] Stolz M., Bewertung und Analyse des Regelverhaltens geregelter Antriebe, Diplomarbeit,
Technische Universita¨t Braunschweig, 2008.
[85] Tietze U., Schenk Ch., Halbleiter-Schaltungstechnik, 10 Auflage, Springer Verlag.
[86] Tobaben F., Von der Feldschwa¨chung bis zu Sta¨nderfrequenz Null: Drehgeberlose Vier-
Quadrant-Regelung von Drehstrommaschinen in Feldkoordinaten, Dissertation, Techni-
sche Universita¨t Braunschweig, 2003.
[87] Tobaben F., Parameteridentifikation eines nichtlinearen elektromagnetischen Resonanz-
pru¨fstands, Diplomarbeit, Technische Universita¨t Braunschweig, 1996.
[88] Toepler S., Hochgeschwindigkeitsregelung einer Permanent-Synchronmaschine mit ei-
nem FPGA, Studienarbeit, Technische Universita¨t Braunschweig, 2008.
[89] Torres T., Aktive Regelung eines Linearmotors mit dominaten mechanischen Resonanz-
stellen, Dissertation, Technische Universita¨t Braunschweig, 2002.
[90] Vukosavic S. N., Stojic M. R., Suppression Of Torsional Oscillations In A High-
Performance Speed Servo Drive, IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol 45,
No.1, 1998.
[91] Woernle C., Dynamik von Mehrko¨rpersystemen, Vorlesungsmanuskript, Universita¨t Ro-
stock, 2001.
[92] Xu J.-X., Panda S. K., Pan Y.-J., Lee T. H., Lam B. H., A Modular Contro Scheme
For PMSM Speed Control With Pulsating Torque Minimization, IEEE Transactions on
Industrial Electronics, Vol 51, No.3, 2004.
[93] Zirn O., Glattfelder A. H., Entwurf dynamischer Positionsregelkreise unter Beru¨cksich-
tigung der Meßwertquantisierung, Automatisierungstechnik 46, R. Oldenbourg Verlag,
1998.
